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Re´sume´
Les re´centes avance´es dans le domaine du traitement d’antennes et dans la microe´lectronique
ont fait naˆıtre la technologie des antennes intelligentes connue sous le nom de ” smart an-
tennas ”. Conside´re´e comme rupture technologique pour les re´seaux sans fil, les syste`mes
d’antennes intelligentes pourraient re´pondre aux exigences de plus en plus fortes des ap-
plications et services en termes de de´bit, de capacite´ et de connectivite´. Aujourd’hui,
les smart antennas sont exploite´es pour de´velopper plusieurs technologies incluant les
syste`mes de commutation de faisceaux, les antennes adaptatives et les syste`mes MIMO
(Multiple Input Multiple Output). L’utilisation des antennes MIMO a e´te´ reconnue comme
une technologie-cle´, capable d’accroˆıtre conside´rablement la capacite´ des re´seaux sans fil
en exploitant diffe´remment et mieux le spectre radio. Elle fait partie des re´cents et futurs
standards tels que le 3GPP-LTE et le IEEE-802.11n.
Dans cette the`se, nous nous sommes inte´resse´s a` l’exploitation des techniques multi-
antennes dans le contexte des re´seaux mobiles. Nous nous sommes focalise´s principalement
sur deux axes de recherche : la formation de faisceaux et le multiplexage spatial.
Dans une premie`re e´tude, nous avons propose´ un sche´ma de formation de faisceaux,
base´ sur la technique LCMV (Linearly Constrained Minimum Variance) et permettant de
former des faisceaux plus adapte´s en cas de mobilite´. Dans cette solution, l’incertitude sur
la localisation des nœuds est compense´e par des faisceaux de largeurs adapte´es. De plus,
dans le cas ou` les parame`tres (vitesse et direction) de mouvement des nœuds sont connus,
nous avons propose´ d’exploiter des techniques simples d’extrapolation afin de limiter les
calculs complexes des me´thodes de poursuite continue (tracking), tre`s consommatrices en
ressources.
Dans une seconde e´tude, nous avons propose´ une solution d’ordonnancement base´e
sur la technique du multiplexage spatial qui est une caracte´ristique fondamentale des
syste`mes MIMO. L’algorithme propose´ (SCLS : Stream-Controlled Multiple Access) ex-
ploite les informations inter-couches (cross-layer) : environnement radio de la couche PHY
et charge de trafic de la couche LIEN. Il permet de choisir l’ensemble des liens a` activer
v
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simultane´ment et de´termine sur chacun de ces liens, le nombre d’antennes a` utiliser pour
transmettre des flux paralle`les. SCLS permet ainsi de minimiser le temps ne´cessaire pour
satisfaire les demandes de trafic et de maximiser le de´bit global utilise´ a` chaque instant.
Dans la troisie`me e´tude, nous avons conside´re´ la proble´matique d’estimation des direc-
tions d’arrive´e et de de´part. Nous avons propose´ un algorithme (E-Capon) d’estimation
conjointe de ces directions ainsi que du retard de propagation des trajets multiples dans
un canal MIMO. Nous nous sommes base´s sur la me´thode de Capon qui permet de re´duire
la complexite´ de traitement pour offrir une estimation rapide et robuste des informations
relatives a` la localisation des nœuds. Notre objectif est de concevoir une technique mieux
adapte´e aux changements dynamiques de topologie que l’on peut observer dans les re´seaux
sans fil.
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Abstract
Recent advances in antennas processing and microelectronics have helped for the emer-
gence of smart antennas and their use in public telecommunication systems. This techno-
logy allows sophisticated signal processing and provides significant performance benefits
such as increased spectral efficiencies, reduced power consumption, interference cancel-
lation, increased communication reliability and better connectivity. Smart antennas re-
present a broad variety of antenna technologies that significantly differ in terms of perfor-
mance and transceiver complexity. The different antennas technologies include switched-
beam antennas, adaptive array antennas and multiple-input multiple-output (MIMO)
systems. The latter is already being implemented in latest generation equipments and
standards like 3GPP-LTE and IEEE 802.11n.
The focus of this thesis is to explore the various capabilities of smart antennas and
to propose new mechanisms and systems for their use. In particular, we were interested
in exploiting two multi-antenna systems’ capabilities : spatial multiplexing and beamfor-
ming.
In the first part of this thesis, we propose a new dynamic beamforming technique
for mobile ad hoc networks, based on the LCMV beamformer. Mobiles nodes derive the
weight vectors to form dynamic beams more adapted to their mobility parameters. The
proposed scheme allows to form dynamic beams with less complexity but more adapted
to possible uncertainty on mobile node locations.. Performance evaluations show that the
proposed approach enhances system capacity and connectivity while reducing localization
overhead and beam forming complexity.
In the second part of this thesis, we design and evaluate a joint stream control and link
TDMA-based scheduling algorithm (SCLS) for MIMO wireless mesh networks. SCLS is
a cross layer resource allocation scheme that selects links to be activated simultaneously
and determines the optimal number of streams to be used on each of them. This selection
is based on streams’ channel gains, traffic demands and interference levels. The proposed
algorithm optimizes both the frame length and network capacity and throughput.
In the third part, a joint Angle of Arrival (AOA), Angle of Departure (AOD) and
Delay of Arrival algorithm, based on the Capon Beamformer, is proposed. These physical
parameters of the received signals are needed to develop advanced antenna systems and
other applications such as localization in indoor environments. The proposed algorithm
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reduces both complexity and computation time compared to subspace-based existing me-
thods. The proposed approach works even if the number of multipaths exceeds the number
of antenna elements.
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Introduction
Durant ces dernie`res anne´es, des efforts non ne´gligeables ont e´te´ fournis afin d’ame´liorer
les performances des re´seaux sans fil et d’introduire de nouveaux services tre`s exigeants
en termes de de´bit et de disponibilite´. Les applications vise´es incluent la vide´o (streaming
et temps re´el), la navigation haut de´bit sur internet et la visiophonie.
Ces objectifs concernent toutes les architectures des re´seaux sans fil, allant des re´seaux
locaux aux re´seaux cellulaires, en passant par les re´seaux maille´s et ve´hiculaires. C’est dans
ce sens qu’aujourd’hui, de nouvelles normes apparaissent ou sont en cours de standardisa-
tion. Comme la nature meˆme et les caracte´ristiques du support radio e´taient conside´re´es
comme limitatifs, il est tout a` fait logique que le saut qualitatif ne pouvait venir que
d’une meilleure exploitation du spectre. En effet, les avance´es technologiques et tech-
niques ope´re´es dans le traitement d’antennes et dans la microe´lectronique ont fait naˆıtre
la technologie des antennes intelligentes connue sous le nom de ” smart antennas ”. Cette
technologie s’ave`re assez efficace pour re´pondre aux objectifs vise´s. Les antennes intelli-
gentes vont permettre une meilleure efficacite´ spectrale graˆce, entre autres, a` l’exploitation
de la diversite´ spatiale et de son aptitude a` contrer les interfe´rences.
La mise en œuvre des smart antennas est rendue possible graˆce aux progre`s des tech-
nologies de microe´lectronique qui permettent de baisser conside´rablement les couˆts des
circuits inte´gre´s, leur miniaturisation et leurs niveaux de consommation d’e´nergie. En
pratique, les smart antennas sont exploite´es pour de´velopper plusieurs syste`mes incluant
les syste`mes a` commutation de faisceaux, les antennes adaptatives et les syste`mes MIMO
”Multiple Input Multiple Output ”.
1
1. INTRODUCTION
Dans la configuration classique des smart antennas, les antennes sont co-localise´es
soit sur le terminal source (e´metteur) soit sur le terminal destination (re´cepteur). La
disposition des re´seaux d’antennes sur les deux terminaux fait re´fe´rence a` la technologie
MIMO. L’utilisation des antennes MIMO a e´te´ reconnue comme une technologie-cle´, ca-
pable d’accroˆıtre conside´rablement la capacite´ des re´seaux de communication sans fil en
exploitant diffe´remment et mieux le spectre radio. Cette technique tire ses avantages des
trajets multiples inhe´rents aux canaux de propagation en milieu urbain ou a` l’inte´rieur
des baˆtiments. Il a e´te´ montre´ que lorsque le nombre d’antennes a` l’e´mission et a` la
re´ception augmente, la capacite´ du syste`me augmente. Pratiquement, l’accroissement de
la capacite´ est proportionnel au minimum entre (a) le nombre d’antennes e´mettrices et
(b) le nombre d’antennes re´ceptrices. Ainsi, si nous augmentons en paralle`le le nombre
d’antennes e´mettrices et le nombre d’antennes re´ceptrices, l’efficacite´ spectrale du syste`me
croˆıt alors line´airement. Un autre apport des techniques MIMO est de permettre de mieux
estimer certains parame`tres du canal tels que les angles de de´part et d’arrive´e ainsi que du
retard de propagation. Ces connaissances peuvent eˆtre exploite´es pour des me´thodes de
localisation dans des milieux confine´s ou` les techniques de´veloppe´es pour la localisation
des mobiles en exte´rieur ne sont pas aise´ment transposables.
La technologie MIMO est conside´re´e par plusieurs auteurs comme une rupture techno-
logique qui permettra un saut qualitatif dans les transmissions radio. Elle ouvre de vastes
champs d’e´tude tels que la formation de faisceaux et le multiplexage spatial. La formation
de faisceaux a un bon comportement dans un environnement en visibilite´ directe (LOS :
Line of Sight) alors que la technique de multiplexage spatial est mieux adapte´e pour un
environnement sans vue directe (NLOS : Non Line of Sight).
Dans ce travail de the`se, nous nous sommes principalement inte´resse´s a` l’exploitation
des techniques MIMO dans le contexte des re´seaux mobiles. La mobilite´ introduit en effet
une nouvelle complexite´ lie´e au de´placement des noeuds et par conse´quent a` la difficulte´
d’avoir a` chaque instant leurs localisations pre´cises, information utile pour mieux exploi-
ter les syste`mes multi-antennes. Nous proposons dans un premier temps un sche´ma de
formation de faisceaux, base´ sur la technique LCMV (Linearly Constrained Minimum
Variance) et permettant de former des faisceaux plus adapte´s en cas de mobilite´. Nous
proposons dans ce sens de relier l’incertitude sur les positions des nœuds et les largeurs des
faisceaux a` e´tablir. De plus, dans le cas ou` les parame`tres de mouvement des nœuds sont
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connus, nous proposons de limiter la poursuite (tracking) permanente des nœuds, tre`s
consommatrice en ressources, en exploitant des techniques plus simples d’extrapolation.
Nous proposons ensuite une solution d’ordonnancement base´e sur la technique du mul-
tiplexage spatial : une caracte´ristique fondamentale des syste`mes MIMO. L’algorithme
propose´ utilise la technique de water-filling pour la distribution de la puissance entre les
sous-canaux paralle`les. Il permet ainsi un meilleur ordonnancement des flux en tenant
compte du voisinage radio de chaque nœud et donc des interfe´rences. L’objectif principal
est de minimiser le temps ne´cessaire pour satisfaire les demandes de trafic sur les liens et
de maximiser la capacite´ globale utilise´e a` chaque instant.
Dans la troisie`me e´tude, nous conside´rons la proble´matique d’estimation des angles
d’arrive´e et de de´part. Nous proposons un algorithme (E-Capon) d’estimation conjointe
de ces angles ainsi que du retard de propagation des trajets multiples dans un canal
MIMO. Ces parame`tres sont exploite´es par les solutions de localisation base´es sur les si-
gnaux radio. Notre objectif est de concevoir une technique d’estimation rapide, robuste
et mieux adapte´e aux changements dynamiques de topologie que l’on peut observer dans
les re´seaux sans fil avec mobilite´. Nous recherchons dans cette e´tude un compromis entre
pre´cision et complexite´.
Organisation du manuscrit
Ce manuscrit est organise´ en quatre chapitres. Le premier chapitre pre´sente un e´tat
de l’art sur les antennes multiples et leurs utilisations. Nous commenc¸ons par pre´senter
les concepts lie´s aux syste`mes d’antennes multiples ; nous de´crivons les ge´ome´tries d’an-
tennes re´seaux sur lesquelles reposent ces syste`mes. Ensuite, nous introduisons les notions
the´oriques lie´es aux syste`mes MIMO, a` savoir le mode`le du canal et l’expression de la
capacite´. Puis, nous pre´sentons les techniques de multiplexage spatial et de formation de
faisceaux, que nous avons conside´re´es et exploite´es dans ce travail de the`se.
Dans le deuxie`me chapitre, nous pre´sentons un sche´ma de formation de faisceaux dyna-
mique pour des re´seaux sans fil mobiles, base´ sur la technique de beamforming LCMV (Li-
nearly Constrained Minimum Variance). Nous de´crivons le mode`le du syste`me conside´re´
et l’approche utilise´e pour l’estimation de la direction de la destination et des contraintes
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directionnelles. Un mode`le analytique est pre´sente´ et utilise´ pour e´valuer et comparer les
performances de la solution propose´e par rapport a` celles du sche´ma de formation de
faisceaux base´ sur le MVDR (Minimum Variance Distortionless Response).
Nous consacrons le troisie`me chapitre a` la pre´sentation d’un algorithme d’ordonnan-
cement, SCLS (Stream-Controlled Multiple Access), permettant d’exploiter au mieux la
technologie MIMO dans les re´seaux radio maille´s. Apre`s l’analyse de l’e´tat de l’art de ce
domaine, nous formulons le proble`me et les objectifs que notre algorithme doit atteindre.
L’algorithme est ensuite pre´sente´ et ses performances en termes de de´bit et de de´lai, sont
compare´es a` ceux de la litte´rature.
Dans le quatrie`me chapitre, nous pre´sentons un algorithme d’estimation des parame`tres
permettant de de´crire le parcours des trajets multiples entre l’e´metteur et le re´cepteur
dans un syste`me MIMO. Ces parame`tres sont de´termine´s graˆce a` l’utilisation conjointe
des re´seaux d’antennes et d’algorithmes de re´solution de proble`mes inverses. Ces algo-
rithmes ont e´te´ principalement de´veloppe´s ces dernie`res anne´es pour la caracte´risation
spatio-temporelle du canal. Leur complexite´ mathe´matique devient importante de`s lors
qu’il s’agit d’estimation conjointe de plusieurs parame`tres. Dans ce chapitre, nous pro-
posons un algorithme base´ sur la me´thode de Capon qui est caracte´rise´e par sa simpli-
cite´ d’utilisation et sa pre´cision dans l’estimation des directions d’incidence des signaux.
Nous montrons que l’inte´gration de l’angle de de´part et du retard de propagation dans le
processus d’estimation permet de s’affranchir de la contrainte de supe´riorite´ du nombre
d’antennes utilise´es sur le nombre de signaux.
Enfin, nous dressons un re´capitulatif des principaux re´sultats obtenus dans le cadre
de ce travail de the`se et pre´sentons les perspectives potentielles a` ce travail de recherche.
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Chapitre 2
Les antennes multiples : principes,
mode`les et architectures
2.1 Introduction
Le de´veloppement des techniques de traitement de signal a permis de concevoir des
architectures et des techniques d’antennes dont les performances de´passent de loin celles
des antennes classiques dites omni-directionnelles. Ces syste`mes offrent une ame´lioration
de la capacite´, de la qualite´ de transmission et du rapport signal sur bruit plus interfe´rences
(SINR).
L’utilisation des antennes multiples s’ave`re tre`s efficace pour accroˆıtre la capacite´ des
syste`mes de transmission. La caracte´ristique principale de ces syste`mes est le pouvoir
d’e´limination des interfe´rences dans les communications radio, ce qui donne un meilleur
rapport signal sur bruit plus interfe´rences, donc une augmentation de la capacite´ en termes
de de´bit et/ou du nombre d’utilisateurs [1].
Globalement, on distingue trois cate´gories de syste`mes d’antennes : les syste`mes sec-
torise´s, les syste`mes de diversite´ et les syste`mes intelligents [2].
– Les syste`mes sectorise´s (antennes sectorielles) de´coupent la zone cellulaire tradi-
tionnelle en secteurs couverts en utilisant des antennes directionnelles place´es dans
la meˆme cellule (BTS) et rayonnant l’essentiel de leurs puissances dans une direc-
tion. Chaque secteur est alors traite´ comme une cellule diffe´rente dont la couverture
est plus importante que celle du cas omni-directionnel car l’e´nergie peut eˆtre fo-
calise´e sur une re´gion limite´e. Ce syste`me permet d’augmenter la possibilite´ de la
re´utilisation des canaux de fre´quence en re´duisant les interfe´rences potentielles a`
travers la cellule originale (ensemble de secteurs).
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Figure 2.1 – Diffe´rentes strate´gies de transmission
– Les syste`mes de diversite´ incorporent, au niveau de la station de base, des e´le´ments
d’antennes relativement proches se´pare´s de quelques longueurs d’onde. Le principe
est de fournir au re´cepteur plusieurs re´pliques du signal transmis sur des canaux a`
e´vanouissements inde´pendants. Ces syste`mes sont utiles dans des environnements
ou` l’e´vanouissement est le facteur dominant pour la de´gradation du signal. Bien que
ces syste`mes permettent d’obtenir un gain de diversite´, le proble`me des interfe´rences
reste irre´solu.
– Les syste`mes d’antennes intelligentes se basent sur les re´seaux d’antennes (line´aire,
planaire, circulaire ...). Ils peuvent combiner de manie`re dynamique les diffe´rents
signaux et optimiser les bilans de liaison. En de´terminant la position des utilisateurs
et des signaux parasites (interfe´rences), ces syste`mes peuvent concentrer la puissance
uniquement dans les directions utiles. Une pre´sentation plus de´taille´e de ces syste`mes
est fournie dans la section suivante.
La figure 2.1 montre trois exemples de strate´gies de transmissions associe´s aux trois
types d’antennes : (a) omnidirectionnelles, (b) sectorielles et (c) intelligentes.
Dans la suite de ce chapitre, nous pre´sentons les diffe´rents concepts et architectures
lie´s aux syste`mes d’antennes multiples. Nous de´crivons ensuite les notions the´oriques lie´es
aux syste`mes MIMO, a` savoir le mode`le et la capacite´ du canal, notions qui nous ont e´te´
ne´cessaires pour l’e´laboration des chapitres suivants.
Enfin, nous aborderons les notions de multiplexage spatial et de formation de faisceaux
(beamforming), exploite´es dans cette the`se.
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2.2 Les syste`mes d’antennes intelligentes (smart an-
tennas)
Au cours de ces dernie`res anne´es, la technologie des antennes intelligentes a connu un
essor conside´rable. Ces syste`mes entrent dans un domaine technologique multidisciplinaire
en be´ne´ficiant des interactions croissantes entre l’e´lectromagne´tisme et le traitement du
signal [3]. Ils ont le potentiel de re´duire les interfe´rences inhe´rentes aux multi-trajets, de
rehausser le rapport signal a` bruit, et d’introduire la re´utilisation de fre´quences dans un
environnement confine´.
Contrairement aux syste`mes d’antennes traditionnelles (omni-directionnelles), ou` chaque
e´metteur transmet son signal dans toutes les directions (a` cause de la non connaissance de
la position du re´cepteur), les syste`mes a` antennes intelligentes ont la capacite´ de pouvoir
exploiter les connaissances sur la localisation de la destination et/ou de l’e´tat du canal afin
de mieux focaliser la puissance de transmission [4]. Habituellement, ces syste`mes reposent
sur des antennes re´seaux et sur un processeur re´cepteur adaptatif temps re´el qui attribue
des poids aux e´le´ments de l’antenne re´seau afin d’optimiser le signal de sortie selon des
algorithmes de controˆle pre´de´finis.
2.2.1 Architectures des syste`mes d’antennes intelligentes
Les antennes re´seaux sont constitue´es d’un ensemble d’antennes e´le´mentaires re´parties
dans l’espace. Un dispositif d’alimentation permet de commander les amplitudes et/ou
les phases des sources, afin de former des diagrammes de rayonnement dans les directions
souhaite´es. Il est notamment possible de cre´er simultane´ment plusieurs lobes ou encore
un lobe dans la direction du signal incident et un ze´ro dans la direction d’une interfe´rence
[6]. La de´termination des ponde´rations est effectue´e a` l’aide d’une unite´ de controˆle et de
traitement. Selon l’application vise´e, ces ponde´rations peuvent eˆtre fige´es ou mise a` jour
d’une manie`re continue ou pe´riodique.
La ge´ome´trie des re´seaux d’antennes (disposition des antennes e´le´mentaires dans l’es-
pace) peut prendre des formes diverses en fonction de parame`tres a` extraire. Dans la figure
2.2, on montre trois configurations possibles des re´seaux d’antennes. On peut distinguer
une configuration line´aire, permettant de re´soudre une seule composante angulaire (azi-
mut ou e´le´vation), et des configurations planaires et circulaires permettant de re´soudre
les deux composantes (azimut et e´le´vation).
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Figure 2.2 – Configurations ge´ome´triques des re´seaux d’antennes : (a) line´aires, (b)
planaires et (c) circulaires
L’expression du vecteur directeur induit par une onde plane incidente sur le re´seau
d’antennes d’une direction (θ, ϕ) de´pend de la configuration ge´ome´trique du re´seau. Ce
vecteur peut eˆtre de´termine´ analytiquement en exploitant la ge´ome´trie connue du re´seau
d’antennes, ou par l’interme´diaire de mesures de calibration pour les mode`les plus com-
plexes et les ge´ome´tries arbitraires. L’expression ge´ne´rale du vecteur directeur pour un
re´seau compose´ de M antennes s’e´crit :
a (θ, ϕ) = [a1, a2, . . . , aM ]
T =
[
G1 (θ, ϕ) e
−jβr1G2 (θ, ϕ) e−jβr2 . . . GM (θ, ϕ) e−jβrM
]T
(2.1)
ou` β = 2Π
λ
[sinθcosϕ, sinθsinϕ, cosθ].
rm = [xm, ym, zm] etGm (θ, ϕ) repre´sentent respectivement la position et le gain du capteur
m dans la direction (θ, ϕ) [7].
2.2.1.1 Les re´seaux line´aires
Un re´seau line´aire comporte M e´le´ments d’antennes place´s le long d’un axe du syste`me
des coordonne´es locales. On distingue des re´seaux line´aires uniformes si l’espacement entre
deux e´le´ments successifs du re´seau est constant et des re´seaux line´aires non uniforme si
l’espacement est diffe´rent entre les e´le´ments du re´seau. Le de´phasage entre deux e´le´ments
conse´cutifs pour un re´seau line´aire oriente´ le long de l’axe Ox, est donne´ par e−jkxx, kx
repre´sente la composante du vecteur d’onde selon cet axe. Si on prend la re´fe´rence de
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phase a` une extre´mite´ du re´seau, le de´phasage au niveau de la mie´me antenne s’exprime
sous la forme e−j(m−1)dkx . Le vecteur directeur associe´ aux re´seaux line´aires s’e´crit alors :
a(θ) =
[
1, e−j2Π
d
λ
sin(θ), . . . , e−j2Π(M−1)
d
λ
sin(θ)
]T
(2.2)
L’e´chantillonnage re´alise´ a` l’aide d’un re´seau line´aire d’antennes est e´quivalent a` un
e´chantillonnage temporel effectue´ dans l’analyse spectrale. Pour e´viter les effets de re-
pliement du spectre, la fre´quence d’e´chantillonnage spatial, de´finie comme e´tant l’inverse
de la distance entre les capteurs du re´seau, doit eˆtre supe´rieure ou e´gale a` deux fois la
fre´quence spatiale de l’onde incidente. Par conse´quent, la condition pour l’espacement
entre les e´le´ments du re´seau s’e´crit : d ≤ λ
2
( λ repre´sente l’onde incidente).
2.2.1.2 Les re´seaux circulaires
Un re´seau circulaire est constitue´ de M antennes place´es de manie`re e´quidistante sur
un cercle de rayon r. La re´fe´rence de phase est prise dans le centre du cercle et l’angle
d’incidence est mesure´ par rapport a` l’axe qui re´unit le centre du cercle avec l’antenne de
re´fe´rence. Pour ce type de re´seau, le vecteur directeur d’une onde plane incidente sur le
re´seau d’une direction θ s’e´crit sous la forme :
ar(θ) =
[
ejkrcos(θ), ejkrcos(θ−
2Π
P
), ejkrcos(θ−
2(p−1)Π
P
)
]T
(2.3)
Afin de respecter la condition d’e´chantillonnage : d ≤ λ
2
pour ce type de re´seau, le
nombre de capteurs du re´seau dispose´s sur l’arc de cercle de rayon r doit satisfaire la
condition suivante [8] :
M ≥ 2
(
2Πr
λ
+ 1
)
(2.4)
2.2.1.3 Les re´seaux planaires (rectangulaires)
Les re´seaux planaires (appele´s aussi rectangulaires) ont l’avantage d’estimer les deux
composantes (azimut et e´le´vation) des directions d’arrive´e. Pour un re´seau compose´ de
Mx × My antennes, place´es dans le plan xOy avec des espacements respectifs dx et dy
entre les e´le´ments, le vecteur directeur s’e´crit :
a(mx,my) = e
j[(mx−1)ψx+(my−1)ψy ] (2.5)
ou` ψx =
2Πdx
λ
cos(θ)sin(ϕ) et ψy =
2Πdy
λ
sin(θ)sin(ϕ)
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Les contraintes d’e´chantillonnage spatial sont identiques a` celles d’un re´seau uniforme
line´aire. Elles sont donne´es par : dx ≤ λ2 et dy ≤ λ2 .
2.2.2 Les concepts des syste`mes d’antennes intelligentes
Les syste`mes d’antennes intelligentes sont ge´ne´ralement utilise´es dans deux principaux
syste`mes : les syste`mes a` faisceaux commute´s (Switched Beam Systems) et les syste`mes
de re´seaux adaptatifs (Adaptive Array Systems).
2.2.2.1 Les syste`mes a` faisceaux commute´s (Switched Beam Systems)
Un syste`me a` faisceaux commute´s est un syste`me capable de se´lectionner un faisceau,
parmi plusieurs faisceaux pre´de´finis statiquement, dans le but d’ame´liorer la qualite´ du
signal rec¸u. Le concept sur lequel est base´ ce syste`me est une extension de la technique de
sectorisation cellulaire dans laquelle chaque secteur est divise´ en plusieurs microsecteurs.
En effet, si on prend l’exemple d’un site de cellules ou` chaque cellule est compose´e de trois
macro-secteurs de 120 degre´s, le syste`me a` commutation de faisceaux divise ces macro-
secteurs en plusieurs micro-secteurs ou` l’e´nergie est concentre´ afin d’augmenter la porte´e
radio par rapport aux syste`mes sectorise´s [9]. La se´lection du faisceau approprie´ pour un
utilisateur (mobile) est re´alise´e en fonction du niveau de signal capte´ par ce dernier par
rapport aux diffe´rents faisceaux. En effet lors du de´placement de l’utilisateur, le syste`me
mesure continuellement la puissance du signal afin qu’il se´lectionne le faisceau contenant
le signal le plus puissant. Ainsi, l’objectif global de ces syste`mes est d’augmenter le gain
en fonction de la position de l’utilisateur. Parmi les techniques existantes de la formation
de faisceaux fixes, nous pouvons citer la matrice de Butler et la matrice de Blass (c.f.
Annexe A). Cependant, souvent l’utilisateur concerne´ peut ne pas eˆtre dans le centre
du faisceau principal, e´tant donne´ que les faisceaux utilise´s sont statiques et pre´de´finis.
Un autre inconve´nient est duˆ au fait que le syste`me est incapable de distinguer le signal
utile des signaux interfe´rents. Si le signal brouilleur est approximativement au centre du
faisceau utilise´, le niveau du signal interfe´rent peut augmenter de fac¸on beaucoup plus
importante que celui du signal souhaite´. Dans ce cas, la qualite´ de la communication
subira une de´gradation significative.
2.2.2.2 Antennes adaptatives (Adaptive Array)
Les syste`mes a` antennes adaptatives permettent de former des diagrammes de rayon-
nement dynamiques oriente´s dans des directions privile´gie´es facilitant ainsi la poursuite
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Figure 2.3 – Illustration des zones de couverture relatives aux syste`mes d’antennes sec-
toriels, a` commutation de faisceaux et adaptatives
d’un mobile tout au long de la communication. Ces diagrammes s’adaptent constamment
a` l’environnement radio au fur et a` mesure que ce dernier change.
Contrairement aux syste`mes a` faisceaux commute´s, les syste`mes adaptatifs reposent
sur des algorithmes de traitement de signal sophistique´s permettant de distinguer en per-
manence les signaux utiles des signaux issus des trajets multiples et des brouilleurs respon-
sables de la de´gradation de la qualite´ des signaux. Ces algorithmes permettent e´galement
de calculer les directions d’arrive´e des signaux et de localiser les sources d’interfe´rences
afin de les annuler. Graˆce a` la capacite´ de poursuite et de rejet d’interfe´rence, plusieurs
utilisateurs peuvent se partager le meˆme canal de transmission [10]. Il a e´te´ montre´ qu’une
antenne a` M e´le´ments peut supprimer (M−1) brouilleurs en appliquant une ponde´ration
ade´quate aux diffe´rents e´le´ments [9]. En pratique, cette capacite´ de suppression diminue
en pre´sence des composantes multi-trajets.
Le principe des syste`mes d’antennes adaptatives consiste a` multiplier les signaux in-
dividuels par des ponde´rations permettant d’ajuster aussi bien la phase que l’amplitude,
au lieu d’utiliser un additionneur de phase pour compenser les retards de phase entre les
signaux rec¸us par les diffe´rents e´le´ments du re´seau.
Bien que les performances des syste`mes a` faisceaux commute´s ou adaptatifs soient
bonnes dans un environnement a` visibilite´ directe (LOS), celles-ci se de´gradent de manie`re
significative dans un milieu (NLOS) riche en trajets multiples.
Une comparaison des diffe´rents syste`mes d’antennes (sectorielles, a` commutation de
faisceaux et adaptatives) [11] en termes de zone de couverture est donne´e a` la figure 2.3.
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On remarque que dans un environnement ou` le niveau d’interfe´rence est faible, les deux
types d’antennes intelligentes offrent un gain significatif compare´ aux syste`mes sectoriels.
Cependant, lorsque le niveau d’interfe´rence est haut, les syste`mes adaptatifs offrent une
meilleure couverture que les syste`mes a` commutation de faisceaux. Ceci est du a` l’aptitude
de rejet d’interfe´rence offerte pas les syste`mes adaptatifs.
2.3 Les syste`mes MIMO
Initialement, les antennes intelligentes e´taient de´ploye´es soit a` l’e´mission soit a` la
re´ception. Re´cemment, leur utilisation dans les deux extre´mite´s du lien a donne´ lieu a`
l’e´mergence de la technologie MIMO reconnue comme une technologie-cle´ permettant
d’ame´liorer conside´rablement l’efficacite´ spectrale des re´seaux de communication sans fil,
tout en tirant profit des trajets multiples dans un environnement riche en obstacles.
L’utilisation des re´seaux d’antennes en e´mission et en re´ception est rendue possible
graˆce aux progre`s des technologies radio re´centes. En effet graˆce aux e´volutions des tech-
nologies microe´lectroniques, les couˆts des circuits inte´gre´s ont conside´rablement baisse´
et leur miniaturisation est en constante progression. Les syste`mes a` antennes multiples
(MIMO) sont capables de fournir des de´bits d’autant plus e´leve´s que les nombres d’an-
tennes e´mettrices et re´ceptrices sont augmente´s en meˆme temps. Ce constat a motive´ un
grand nombre de travaux de recherche visant a` optimiser leur utilisation afin de re´pondre
aux contraintes des transmissions radio des environnements complexes.
Les techniques MIMO sont de´ja` inte´gre´es dans la plupart des activite´s de normalisa-
tion des re´seaux sans fil dit de 4e`me ge´ne´ration tels que le 3GPP-LTE, le IEEE 802.16e
(WiMAX) et le IEEE 802.11n.
2.3.1 Mode`le the´orique d’un syste`me MIMO
Un syste`me de communication MIMO comprend M antennes d’e´mission et N antennes
de re´ception comme repre´sente´ dans la figure 2.4. L’e´quation de´crivant le syste`me est
donne´e par :
y = Hx + b (2.6)
ou` x, y et b repre´sentent respectivement le vecteur signal e´mis de taille M x 1 ve´rifiant
E
[
xHx
]
= P , le vecteur signal rec¸u de taille N x 1, et le vecteur bruit additif Gaussien
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Figure 2.4 – Syste`me MIMO N x M
de taille N x 1 dont les entre´es sont de moyenne nulle et de variance E
[
bbH
]
= σIN . H
est la matrice du canal de taille N x M , elle est exprime´e par :
H =

h11 · · · h1M
...
. . .
...
hN1 · · · hNM
 (2.7)
hnm repre´sente le canal entre la m
ieme antenne d’e´mission et la nieme antenne de re´ception.
Pour retrouver le signal a` la re´ception, le syste`me requiert que H soit de rang plein (sa
dimension est e´gale a` son rang). Physiquement, ceci se traduit par des atte´nuations et des
de´phasages diffe´rents subis par chaque signal transmis. Ainsi, il est essentiel d’avoir un
environnement riche en multi-trajets pour be´ne´ficier pleinement des apports d’un syste`me
MIMO.
2.3.2 Capacite´ du canal MIMO
La the´orie de l’information nous procure la capacite´ comme un outil de mesure tre`s
efficace permettant d’e´valuer les performances des syste`mes de communication MIMO.
En effet de nos jours, les syste`mes de communication sont capables de transmettre leurs
donne´es a` des de´bits de plus en plus proches de la capacite´ the´orique du canal de trans-
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mission. Le calcul de la capacite´ MIMO de´pend principalement de deux parame`tres : le
mode`le du canal MIMO et la distribution des puissances entre les antennes e´mettrices.
1. Le mode`le du canal : dans plusieurs travaux, il est suppose´ que les coefficients
d’atte´nuation entre les antennes e´mettrices et les antennes re´ceptrices sont inde´pendants
et identiquement distribue´s (i.i.d). Sous cette hypothe`se, et en conside´rant que les
coefficients d’atte´nuation suivent une loi de Rayleigh, il a e´te´ montre´ dans [16] que la
capacite´ du syste`me MIMO croˆıt line´airement comme le minimum entre le nombre
d’antennes e´mettrices et d’antennes re´ceptrices.
2. La distribution de la puissance a` l’e´mission : l’allocation de puissance optimale est
diffe´rente selon la connaissance ou non de l’e´tat de canal (CSI : Channel State
Information). Dans [17] Telatar a montre´ que, dans le cas ou` l’e´metteur disposait
de toutes les informations ne´cessaires sur le canal, le water-filling constituerait la
solution optimale. Alors que lorsque l’e´metteur ne dispose d’aucune information sur
le canal, une re´partition e´quitable des puissances entre les antennes e´mettrices est
la meilleure allocation de puissance qui permet d’optimiser la capacite´.
Dans ce qui suit, nous pre´sentons brie`vement les notions dont nous aurons besoin pour le
calcul de la capacite´.
Entropie et information mutuelle
Shannon [18] a de´fini l’entropie d’une variable ale´atoire continue x ayant une densite´
de probabilite´ px(x) par l’expression suivante :
H(x) = −
∑
k
log2 (px(xk)) (2.8)
Elle mesure en moyenne combien de bits d’information sont ne´cessaires pour coder
l’information contenue dans x. Pour deux vecteurs ale´atoires x et y, l’information mutuelle
repre´sente une mesure de la quantite´ d’information sur y contenue dans x. Elle est de´finie
par :
I(x, y) = H(x)−H(x/y) (2.9)
H(x/y) repre´sente l’entropie conditionnelle. Elle calcule l’entropie de x conditionnel-
lement a` y. Notons que la notion d’information mutuelle s’ave`re utile lors de l’e´tude
des syste`mes de communications MIMO munis de M antennes e´mettrices et N antennes
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re´ceptrices. Ainsi, l’information mutuelle s’e´crit :
I(x, y/H) = log
∣∣∣∣IN + 1σ (HPHH)
∣∣∣∣ (2.10)
Nous remarquons que l’information mutuelle donne´e dans l’e´quation (2.10), ne de´pend
que de l’allocation de puissance entre les antennes e´mettrices et de la nature du canal.
Ainsi, la capacite´ canal du syste`me MIMO est obtenue par la maximisation de l’infor-
mation mutuelle entre le vecteur signal e´mis et le vecteur signal rec¸u, elle est donne´e
par :
C = max
Pn
|I +HPnH|H (2.11)
Pour simplifier, on de´finit la matrice d’allocation de puissance normalise´e par rapport
au bruit par Pn =
P
N
.
2.4 Le multiplexage spatial
Dans un syste`me MIMO ou` les coefficients d’e´vanouissement entre les diffe´rentes an-
tennes e´mettrices et re´ceptrices sont inde´pendants, la technique dite de multiplexage spa-
tial (Spatial Multiplexing) peut eˆtre mise en oeuvre. Le multiplexage spatial consiste
a` diviser la se´quence de donne´es en plusieurs flux ou trames et a` les transmettre sur
des canaux inde´pendants en espace (Voir figure 2.5). Le syste`me transmet alors M flux
en un seul intervalle de temps. Ainsi, le but est d’augmenter le de´bit d’information par
rapport a` un syste`me SISO (Single Input Single Output). L’objectif de ce type de tech-
nique est de re´aliser M liaisons SISO. L’information a` transmettre est divise´e selon le
nombre d’antennes e´mettrices avec un codage canal. Il est a` noter que selon cette tech-
nique les antennes rayonnent d’une manie`re aveugle sans aucune pre´fe´rence de direction
particulie`re. Techniquement, pour se´parer les diffe´rents syste`mes dans un contexte SISO,
on e´vite d’utiliser le meˆme spectre fre´quentiel pour ne pas cre´er de l’interfe´rence co-canal.
Graˆce a` la de´corre´lation des signaux apporte´s en re´ception par le canal multi-trajets, les
diffe´rents signaux rec¸us peuvent eˆtre se´pare´s. On cre´e alors des sous-canaux ope´rant en
paralle`le. Le multiplexage spatial a e´te´ introduit sous le nom de BLAST (Bell Labs Laye-
red Space-Time). Bien qu’il existe diffe´rentes versions de cette technique [19], la version
la plus populaire est le V-BLAST (Vertical BLAST) pre´sente´e par Foschini et al. dans
[20][21].
Nous distinguons deux classes de multiplexage spatial selon que le canal soit connu
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Figure 2.5 – Principe du multiplexage spatial
a` l’e´mission ou pas : le multiplexage spatial a` boucle-ouverte (OL-MIMO) et le multi-
plexage spatial a` boucle-ferme´e (CL-MIMO) [22].
Dans le multiplexage spatial a` boucle-ouverte (OL-MIMO), l’e´metteur ne dispose d’au-
cune information sur le canal. Chaque antenne transmet un flux de donne´es inde´pendant,
la puissance totale est e´qui-re´partie sur les diffe´rentes antennes. La capacite´ du syste`me
(OL-MIMO) est donne´e par :
C =
K∑
k=1
log
(
1 +
PT
M
λk
)
(2.12)
ou` PT repre´sente la puissance totale de transmission normalise´e par la puissance du bruit
additif. λk, k = 1, . . . , K sont les valeurs propres non-nulles de HH
H , trie´es selon l’ordre
de´croissant.
Dans le multiplexage spatial a` boucle-ferme´e (CL-MIMO), l’e´metteur dispose de toutes
les informations ne´cessaires sur le canal. L’allocation de puissance est faite selon la tech-
nique de water-filling, les puissances des diffe´rentes antennes transmettant les donne´es
de´pendent des valeurs propres de la matrice du canal H.
La de´composition en valeurs singulie`res (SVD) de la matrice H s’e´crit sous la forme :
H = USV′ (2.13)
avec U une matrice unitaire N × N , V une matrice unitaire M ×M et S une matrice
diagonale N ×M a` e´le´ments positifs ou nuls dont les e´le´ments diagonaux repre´sentent
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les valeurs singulie`res de H. Soit P = PT
M
I. La de´composition en valeurs propres de P est
donne´e par : P = DΣD′. On note les valeurs propres non-nulles de P par αk, k = 1, . . . , K.
En choisissant D = V, l’expression de la capacite´ s’e´crit :
C = max
αk
K∑
k=1
log (1 + λkαk) (2.14)
Dans ce cas, le water-filling constitue la solution optimale au sens de la capacite´, elle
est donne´e par :
αk =
[
µ− 1
λk
]
(2.15)
µ est choisi tels que :
K∑
k=1
αk = PT (2.16)
D’apre`s [22][23], le multiplexage spatial a` boucle-ferme´e donne de meilleures perfor-
mances que celui a` boucle-ouverte dans un environnement physique caracte´rise´ par un
faible SNR, un fading corre´le´ et en pre´sence d’interfe´rence. Dans ce travail, nous allons
donc conside´rer les syste`mes MIMO a` boucle ferme´e (CL-MIMO).
2.5 La formation de faisceaux (Beamforming)
La formation de faisceaux ou beamforming est une technique de traitement de signal
utilise´e par les antennes intelligentes pour re´cupe´rer ou e´mettre des signaux dans des
directions particulie`res avec un gain maximum [24]. Elle peut eˆtre conside´re´e comme un
filtre spatial pour chaque direction d’inte´reˆt qui favorise le gain pour la direction souhaite´e
et atte´nue les signaux e´mis dans les directions non souhaite´es.
Pour le controˆle et la formation des diagrammes de rayonnement, il est ne´cessaire
d’appliquer sur les e´le´ments rayonnants une ponde´ration correspondant aux crite`res fixe´s
comme la maximisation du gain dans une direction donne´e, la maˆıtrise du niveau des
lobes secondaires, etc
Afin de de´tailler le principe de la formation de faisceaux, nous nous plac¸ons dans le cas
d’une bande-e´troite, c’est a` dire que la fre´quence est restreinte a` un domaine tre`s e´troit
du spectre de fre´quences.
Soit s(t) un signal e´mis dans la direction (θ0, φ0) repre´sentant les angles d’e´le´vation
et d’azimut respectivement d’un e´metteur ayant une antenne re´seau a` K e´le´ments rayon-
nants. En supposant une propagation en milieu homoge`ne, le signal subit, sur chaque
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e´le´ment d’antenne, un de´phasage et une atte´nuation mode´lise´s par le vecteur a` K compo-
santes a (θ0, φ0). Ce vecteur constitue la re´ponse au niveau de chaque e´le´ment d’antenne
pour la direction conside´re´e et est appele´ vecteur directionnel (steering vector) suivant
(θ0, φ0). Il est donne´ par :
a (θ0, φ0) =

a1 (θ0, φ0) exp
jv1(θ0,φ0)
...
aK (θ0, φ0) exp
jvK(θ0,φ0)
 (2.17)
Le vecteur des signaux rec¸us au niveau des diffe´rents capteurs des antennes s’e´crit :
x(t) = a (θ0, φ0)× s(t) + b(t) (2.18)
avec
x(t) =

x1(t)
...
xK(t)
 (2.19)
xk(t) repre´sente le signal rec¸u par l’e´le´ment k, s(t) est le signal e´mis dans la direction
(θ0, φ0) et b(t) de´signe le vecteur bruit additif.
La formation de faisceaux consiste a` focaliser le faisceau de l’antenne (a` l’e´mission
et/ou a` la re´ception) dans des directions privile´gie´es pre´de´finies. Cela se traduit par la
multiplication par des coefficients complexes, appele´s poids ou ponde´ration, des signaux
rec¸us sur chaque e´le´ment du re´seau d’antennes. Les signaux ponde´re´s sont ensuite ad-
ditionne´s pour re´aliser un filtre spatial qui permet de privile´gier ou d’e´liminer certaines
composantes spatiales du signal e´tudie´ et pour former a` la sortie du re´seau (FF) un signal
donne´ par :
y(t) = wH × x(t) (2.20)
y(t) =
K∑
k=1
w∗kxk(t) (2.21)
avec
wH =
[
w∗1, · · · w∗k, · · ·w∗K
]
(2.22)
ou` le vecteur wH repre´sente l’Hermitien (transpose´ conjugue´) du vecteur des poids
complexes.
18
2.5 La formation de faisceaux (Beamforming)
Figure 2.6 – Principe de la formation de faisceaux
La figure 2.6 montre la structure d’un formateur de faisceaux bande e´troite. Dans ce
cas, la formation de faisceaux se fait en appliquant un coefficient complexe par voie. Elle
consiste a` choisir judicieusement les poids complexes de fac¸on a` satisfaire un crite`re donne´
(minimiser les interfe´rences, maximiser le gain, ...).
2.5.1 Les types de formateur de faisceaux
On distingue deux types de re´seau formateur de faisceaux : le re´seau de formation
analogique de faisceaux (Analog Beamforming) et le re´seau de formation nume´rique de
faisceaux (Digital Beamforming). Le premier type re´alise la formation de faisceaux sur
un support RF (ligne de transmission, guide d’onde) alors que le deuxie`me type re´alise
la formation de faisceaux sur un support nume´rique, beaucoup plus flexible. Ce dernier
pre´sente la combinaison de deux technologies : la technologie d’antenne et la technologie
nume´rique.
La formation nume´rique de faisceaux permet de former de nombreux faisceaux alors
que la formation analogique est limite´e par la complexite´ du re´seau (de formation de
faisceaux). Notons que le fait de travailler avec des signaux nume´rise´s facilite les calculs
de ponde´ration. Par ailleurs, l’application de la loi d’alimentation par des coefficients
nume´riques permet d’introduire plus facilement de la reconfigurabilite´ dans le syste`me
19
2. LES ANTENNES MULTIPLES : PRINCIPES, MODE`LES ET
ARCHITECTURES
Le formateur de type analogique ne permet pas de se´parer les signaux non orthogo-
naux ; en plus le rapport signal sur bruit (SNR) est affecte´ par le nombre des faisceaux vu
que le SNR diminue dans le cas ou` le nombre des rayons transmis augmente. Cependant,
le formateur de type nume´rique re´sout ces inconve´nients du fait qu’il utilise des techniques
de traitement nume´rique des signaux.
2.5.2 Les algorithmes de formation de faisceaux
Suivant le calcul des poids complexes, on distingue deux principales cate´gories de
formateurs de faisceaux [24][25] :
– la formation de faisceaux conventionnelle (FFC) : formation de voies permettant de
pointer le faisceau dans la direction voulue.
– la formation de faisceaux adaptatives (FFA) : en plus de la formation de faisceaux
conventielle, elle permet de rejeter les interfe´rences e´ventuelles.
2.5.2.1 La formation de faisceaux conventionnelle (FFC)
La FFC est une me´thode classique de formation de faisceaux base´e sur la connaissance
des directions d’incidence des diffe´rentes sources [26]. Elle focalise le faisceau dans la di-
rection du signal utile inde´pendamment du signal global rec¸u. Le principe de ce formateur
consiste a` estimer, dans un premier temps, les angles d’arrive´es de toutes les sources. Par
la suite, des ponde´rations choisies de fac¸on a` sommer en phase les signaux provenant d’une
direction (θ0, φ0) sont calcule´es. Enfin, les signaux ainsi obtenus sont somme´s de manie`re
cohe´rente. La ponde´ration selon la FCC est donne´e par :
wFFC = a (θ0, φ0) (2.23)
Le re´seau se focalise alors dans cette direction ou` une amplitude optimale est obtenue. Le
signal a` la sortie de FF s’e´crit :
y(t) = aH (θ0, φ0)× x(t) (2.24)
Ou` aH (θ0, φ0) repre´sente l’Hermitien du vecteur directionnel de la direction vise´e et x(t)
est le vecteur des signaux rec¸us au niveau du re´seau d’antenne.
On obtient alors :
y(t) = aH (θ0, φ0) a (θ0, φ0)× s(t) + aH (θ0, φ0)× b(t) (2.25)
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qui s’e´crit encore :
y(t) = ‖a (θ0, φ0)‖2 × s(t) + aH (θ0, φ0)× b(t) (2.26)
Lorsqu’on applique la ponde´ration w = a (θ0, φ0) a` un signal n(t) e´mis dans une direction
(θ1, φ1) diffe´rente de (θ0, φ0), le signal en sortie s’e´crit d’apre`s (2.17) et (2.26) comme suit :
y(t) = n(t)
K∑
k=1
ak (θ1, φ1) ak (θ0, φ0) exp
j[vK(θ1,φ1)−vK(θ0,φ0)] + aH (θ0, φ0)× b(t) (2.27)
Le signal n(t) e´mis est multiplie´ par un facteur conduisant a` une atte´nuation non
maˆıtrise´e en dehors du lobe principal (les positions des maxima locaux et des ze´ros du
diagramme, en dehors du lobe principal, sont ale´atoires).
Ce dispositif re´alise a` la fois un pointage e´lectronique de l’antenne dans la direc-
tion (θ0, φ0) et un filtrage spatial permettant d’atte´nuer les signaux arrivant de directions
e´loigne´es (lobes secondaires bas) de la direction principale. En termes de complexite´, ce for-
mateur est simple a` mettre en øeuvre, car seule la connaissance des vecteurs directionnels
ainsi que la direction d’arrive´e (DOA) du signal e´mis est requise pour son imple´mentation.
Ne´anmoins, le calcul des ponde´rations selon cette technique est inde´pendant des donne´es
en entre´e du re´seau. Elle est dite sous-optimale car elle ne maximise pas le rapport signal
a` bruit mais posse`de l’avantage de ne pas distordre le signal utile. En outre, elle ne tient
pas compte de la pre´sence d’e´ventuels brouilleurs qui peuvent perturber le signal utile.
Cela nous conduit a` introduire le second type de formation de faisceaux.
2.5.2.2 La formation de faisceaux adaptatifs (FFA)
On parle de formation de faisceaux adaptatifs lorsque le vecteur des poids calcule´
de´pend du signal. En effet, cette cate´gorie de FF cherche a` introduire une de´pendance
vis-a`-vis des donne´es. Le calcul de la ponde´ration est fait en fonction des donne´es per-
mettant de satisfaire un crite`re choisi. Diffe´rentes me´thodes se basant sur le calcul et la
mise a` jour du vecteur des poids complexes w sont utilise´es pour ame´liorer la qualite´ du
canal de communication. Parmi ces me´thodes, les plus utilise´es sont le formateur MPDR
(Minimum Power Distortionless Response), le formateur par se´quence de re´fe´rence, le
formateur MVDR (Minimum Variance Distortionless Response) et le formateur LCMV
(Linear Constrained Minimum Variance).
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Dans ce manuscrit, nous de´taillons les deux derniers formateurs de faisceaux que nous
avons exploite´s dans le cadre de cette the`se.
Le formateur Minimum Power Distortionless Response (MPDR)
Le principe de ce formateur consiste a` trouver le vecteur de ponde´ration w qui minimise
la puissance globale en sortie du FF tout en maintenant un gain unite´ dans la direction
souhaite´e (θ0, φ0) [24]. Un tel formateur permet de re´duire la puissance des brouilleurs.
Soit y(t) = wHx(t) le signal global (utile, interfe´rences et bruit) en sortie de FF. La
puissance en sortie est donne´e par :
Psortie = E
[
y(t)yH(t)
]
= E
[{
wHx(t)
}{
wHx(t)
}H]
= wHE
[
x(t)xH(t)
]
w
(2.28)
Soit R = E
[
xH(t)x(t)
]
la matrice de covariance du signal rec¸u au niveau du re´seau
d’antenne, x(t), qui comprend le signal utile, le bruit et les interfe´rences e´ventuelles. La
puissance en sortie de FF s’e´crit alors :
Psortie = w
HRw (2.29)
Le calcul de la ponde´ration selon MPDR revient a` re´soudre :
min
w
wHRw (2.30)
sous la contrainte :
wH × a (θ0, φ0) = 1 (2.31)
La re´solution de ce proble`me conduit a` la ponde´ration suivante :
wMPDR =
R−1a (θ0, φ0)
aH (θ0, φ0) R−1a (θ0, φ0)
(2.32)
ou` R−1 de´signe l’inverse de la matrice de covariance du signal rec¸u et a (θ0, φ0) le vecteur
directionnel dans la direction vise´e.
La complexite´ de ce formateur de´pend du nombre d’e´chantillons requis pour l’esti-
mation de la matrice de covariance et de la complexite´ associe´e a` l’inversion de cette
matrice.
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Le formateur par se´quence de re´fe´rence
Dans cette technique, on suppose qu’au moins une partie de la forme d’onde du signal
a` recevoir soit connue au re´cepteur. Les poids complexes sont ajuste´s pour minimiser
l’erreur quadratique moyenne entre la sortie du formateur de faisceaux y(t) = wHx(t)
et la forme d’onde du signal s(t). L’expression de cette erreur quadratique moyenne est
donne´e par :
E =
[∥∥wHx(t)− s(t)∥∥2] = wHRw −wHE [x(t)sH(t)]− E [x(t)sH(t)]H w + P (2.33)
ou` E
[
x(t)sH(t)
] ≡ Rxs repre´sente l’intercorre´lation entre le vecteur signal rec¸u au niveau
du re´seau d’antennes x(t) et le signal pilote s(t). R est la matrice de covariance du signal
rec¸u et P la puissance du signal pilote. La ponde´ration w de ce formateur est la solution
de :
min
w
E =
[∥∥wHx(t)− s(t)∥∥2] (2.34)
Cette me´thode de FF ne ne´cessite pas la connaissance de la direction d’arrive´e du
signal utile comme le cas pour la me´thode MPDR. Par contre, la connaisance du signal
utile est ne´cessaire. Le vecteur de ponde´ration solution du proble`me donne´ a` l’e´quation
(2.34) est [27] :
wseq = R
−1E
[
x(t)sH(t)
]
= R−1Rxs (2.35)
Ce formateur ne´cessite une se´quence de re´fe´rence pour la synchronisation trame et
symbole ainsi que pour la le´galisation. En outre, il est sensible a` toute mauvaise synchro-
nisation.
Parmi les algorithmes de ce type de formateur les plus utilise´s, on trouve :
– L’algorithme a` gradient stochastique LMS (Least Mean Square)[12].
– L’algorithme des moindres carre´s re´cursifs RLS (Recursive least squares algorithm)[13]
[14].
Plus de de´tails sur ces algorithmes sont donne´s en Annexe B.
Le formateur Minimum Variance Distortionless Response (MVDR)
Le principe de cette me´thode de FF consiste a` choisir les poids minimisant le bruit
et les interfe´rences a` la sortie du formateur de faisceaux [28]. Ceci est e´quivalent a` la
maximisation du rapport signal a` bruit plus interfe´rences (SINR) en sortie du formateur
de faisceaux. Les puissances des signaux utiles et interfe´rents sont estime´es a` partir des
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matrices de corre´lation des signaux. Les poids sont calcule´s de fac¸on a` maximiser le rapport
de ces puissances et annuler e´ventuellement les interfe´rences.
En pre´sence d’interfe´rences, le signal rec¸u au niveau du re´seau d’antennes s’e´crit :
x(t) = a (θ0, φ0)× s(t) + xI(t) + b(t) (2.36)
avec xI(t) repre´sentant le vecteur des signaux interfe´rents.
L’expression du signal en sortie du formateur de faisceaux est donne´e par :
y(t) = wH × a (θ0, φ0) s(t) + wH × {xI(t) + b(t)} (2.37)
La puissance du signal en sortie de FF, Psignal s’e´crit :
Psignal = E
[{
wH × a (θ0, φ0) s(t)
}× {wH × a(θ0, φ0) s(t)}H] (2.38)
Soit
Psignal = E
[∥∥wH × a (θ0, φ0) s(t)∥∥2] (2.39)
En notant Ps la puissance du signal s(t) : Ps = E[s(t)s(t)
H ]
Psignal = Ps
∥∥wH × a (θ0, φ0)∥∥2 (2.40)
Soit nbi(t) = xI(t) + b(t) le vecteur repre´sentant la contribution du bruit et des signaux
interfe´rents. La puissance des bruits et interfe´rences en sortie s’e´crit :
PBI = E
[{
wHnbi(t)
}× {wHnbi(t)}H] (2.41)
soit :
PBI = w
HE
[
nbi(t)nbi(t)
H
]
w (2.42)
Soit RI = E
[
nbi(t)nbi(t)
H
]
la matrice de covariance des bruits et des interfe´rences, la
puissance des bruits s’e´crit :
PBI = w
HRIw (2.43)
Le SINR repre´sente le rapport de la puissance du signal utile a` celle des interfe´rences et
du bruit. D’apre`s les e´quations 2.40 et 2.43, on obtient :
SINR =
Ps
∥∥wHa (θ0, φ0)∥∥2
wHRIw
(2.44)
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La maximisation du SINR est e´quivalente a` la minimisation de la puissance du bruit et
des interfe´rences en sortie de FF. Calculer la ponde´ration MVDR revient a` re´soudre :
min
w
wHRIw (2.45)
sous la contrainte :
wH × a (θ0, φ0) = 1 (2.46)
La re´solution de ce proble`me conduit a` la ponde´ration suivante [27] :
wMVDR =
R−1I a (θ0, φ0)
aH (θ0, φ0) R
−1
I a (θ0, φ0)
(2.47)
Nous remarquons que l’e´quation ci-dessus ne contient pas le signal utile.
Bien que la me´thode MVDR soit robuste et fournisse de bons re´sultats, elle est sensible
aux erreurs sur la direction du signal utile qui peuvent causer une de´gradation significative
des performances du syste`me. En effet, dans le cas ou` la connaissance de la direction du
re´cepteur est errone´e, le transmetteur focalise son faisceau dans une direction autre que
la direction du re´cepteur.
Formation de faisceaux Linear Constrained Minimum Variance (LCMV)
Re´cemment, de nombreux algorithmes robustes de formation de faisceaux ont e´te´
pre´sente´s dans la litte´rature. Ces algorithmes sont pour la plupart base´s sur le crite`re
MVDR ou` la contrainte directionnelle ponctuelle est remplace´e par une contrainte plus
souple de type sphe´rique ou elliptique. Cela permet de tenir compte d’e´ventuelles erreurs
sur la DOA de la cible et d’e´viter ainsi le phe´nome`ne d’annulation de cette dernie`re. Ce
phe´nome`ne peut en effet se produire lorsque le signal utile est pre´sent dans la matrice de
covariance et que la focalisation n’est pas re´alise´ exactement dans la direction d’arrive´e
de la cible.
Parmi ces techniques, nous pouvons citer le LCMV (Linear Constraint Minimum
Variance)[29], le diagonal loading et le quadratically constrained beamforming [30][31].
Ces techniques permettent de pointer des faisceaux vers un ensemble de directions autour
d’une direction voulue. Dans [28], il a e´te´ montre´ que le formateur de faisceaux LCMV
offre de meilleures performances avec une complexite´ re´duite comparativement aux autres
techniques. La me´thode LCMV ge´ne´ralise la technique MVDR en imposant une contrainte
plus ge´ne´rale qu’une contrainte de non distorsion sur le filtre spatial. Elle permet en effet
d’imposer un ensemble de contraintes directionnelles afin d’e´largir le faisceau forme´ par
le re´seau d’antennes.
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Le crite`re d’optimisation selon LCMV s’e´crit :
min
w
wHRIw (2.48)
sous la contrainte :
CH ×w = f (2.49)
ou` C repre´sente la matrice de l’ensemble des contraintes line´aires et f est un vecteur
de dimension e´gale au nombre de contraintes.
L’application de la me´thode de Lagrange sur ce proble`me conduit au vecteur de
ponde´ration optimale suivant :
wLCMV = RIC
(
CHR−1I C
)−1
f (2.50)
Le sche´ma de formation de faisceaux dynamiques propose´e dans le cadre de cette the`se
est base´e sur le principe de LCMV.
2.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pre´sente´ un e´tat de l’art sur les syste`mes d’antennes
multiples et leurs utilisations. Nous avons de´crit les diffe´rentes architectures puis nous
avons pre´sente´ les deux cate´gories d’antennes dites intelligentes : les syste`mes a` faisceaux
commute´s (SBA Switching Beam Array) et les syste`mes de re´seaux adaptatifs (Adaptive
Array). Nous avons vu que les performances des syste`mes adaptatifs sont meilleures que
celles des syste`mes SBA (Switching Beam Array). Cependant, ces deux syste`mes sont peu
performants dans un environnement sans visibilite´ directe (NLOS). Nous avons pre´sente´
les syste`mes MIMO qui s’adaptent mieux a` cet environnement et offrent de bonnes per-
formances dans un environnement riche en trajets multiples. Nous avons pre´sente´ aussi les
techniques de multiplexage spatial qui permettent de maximiser la capacite´ du syste`me.
Nous avons e´nume´re´ les diffe´rentes techniques de la formation de faisceaux qui constitue
l’une des applications envisageable des antennes intelligentes. Les techniques a` multi-
plexage spatial ont un bon comportement dans un environnement NLOS alors que la
formation de faisceaux pre´sente un bon comportement dans un environnement LOS.
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Chapitre 3
Sche´ma de formation de faisceaux en
cas de mobilite´
3.1 Introduction
Dans le cadre des antennes intelligentes, les techniques de formation de faisceaux
(beamforming) peuvent eˆtre utilise´es pour ame´liorer la capacite´ et minimiser les in-
terfe´rences dans les re´seaux ad hoc sans fil [32][33][34]. En effet si les nœuds posse`dent de
l’information sur leur voisinage, la formation de faisceaux peut eˆtre utilise´e pour focaliser
la puissance transmise dans la direction de la destination. Ceci permettra de transmettre
a` une distance plus grande et de minimiser la probabilite´ de causer de l’interfe´rence au
voisinage. Ne´anmoins, pour pouvoir focaliser le faisceau de transmission dans la bonne
direction, la connaissance de la position de la destination est ne´cessaire a` la source. Plu-
sieurs solutions de localisation de mobile peuvent eˆtre utilise´es, parmi lesquelles nous
pouvons citer [35]. Dans des re´seaux a` haute mobilite´, traquer la position des nœuds re-
quie`re un feedback non-ne´gligeable qui augmente l’overhead du protocole de transmission
[38][39] : rendant ainsi l’utilisation des techniques de beamforming peu approprie´e en cas
de mobilite´. Dans ce chapitre, nous pre´sentons un sche´ma de formation de faisceaux en
transmission base´ sur le principe de LCMV. La formation de faisceaux selon LCMV per-
met de minimiser les interfe´rences a` la sortie du formateur de faisceaux (beamformer) tout
en gardant un gain constant vers un ensemble de directions donne´es (Voir Section 1.6).
Ceci permettra de former des faisceaux plus adapte´s en cas de mobilite´ et de minimiser les
erreurs possibles sur la direction utile. Nous proposons dans ce sens de compenser l’incer-
titude sur la localisation des nœuds par des largeurs de faisceaux adapte´es. De plus, dans
le cas ou` les parame`tres de mouvement des nœuds sont connus, nous proposons de limiter
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la poursuite (tracking) permanente de leur localisation, tre`s consommatrice en ressources,
en exploitant des techniques plus simples d’extrapolation. Nous utilisons la variation du
gradient du SINR comme un indicateur possible pour le de´clenchement de la proce´dure de
mise a` jour de la localisation des nœuds. Le gradient peut en effet indiquer les de´viations
importantes dans la direction de mouvement des noeuds.
Dans ce qui suit, nous commenc¸ons par un e´tat de l’art sur les techniques existantes de
formation de faisceaux dans le cas de re´seaux mobiles. Dans la section 3.3, nous exposons
le mode`le du syste`me et la me´thode propose´e pour l’estimation de la direction de la
destination et des contraintes directionnelles. Dans la section 3.4, nous pre´sentons les
me´triques utilise´es pour comparer et e´valuer les performances des deux formateurs de
faisceaux : LCMV et MVDR. Une imple´mentation de ces formateurs ainsi qu’une analyse
de performance sont e´galement fournies.
3.2 Etat de l’art
Dans cette section, nous allons pre´senter des techniques de formation de faisceaux
de´velope´es dans la litte´rature en cas de mobilite´ des nœuds. Dans [40], les auteurs pro-
posent un sche´ma de formation de faisceaux dynamique et aveugle permettant de tirer
profit de la directivite´ des antennes dans un re´seau de´centralise´, tout en e´vitant le lourd
feedback ne´cessaire pour traquer la position des nœuds. Ils ont montre´ que la directi-
vite´ rotationnelle a un impact positif sur la re´duction d’interfe´rence et sur la capacite´ :
en focalisant sa puissance de transmission successivement dans toutes les directions, la
probabilite´ qu’une source interfe`re avec les autres destinations est faible en raison de
la focalisation spatiale et de l’asynchronisme de toutes les transmissions. Ne´anmoins, la
directivite´ rotationnelle introduit un de´lai : lorsqu’une source ne transmet pas dans la
direction de sa destination, du temps et de la puissance sont gaspille´s. Ces deux effets
oppose´s conduisent a` un compromis capacite´-de´lai lorsque le nombre de rotations est
ajuste´. Lorsque la densite´ du re´seau augmente, le sche´ma de formation de faisceaux pro-
pose´ surpasse les transmissions omnidirectionnelles. Pour une densite´ de re´seau donne´e,
le compromis entre la re´duction d’interfe´rence et l’augmentation du de´lai re´sulte en une
largeur optimale du faisceau et en un nombre optimal de rotations maximisant ainsi le
de´bit du re´seau.
Dans [41], les auteurs ont pre´sente´ un protocole MAC (D-ALOHA) pour les re´seaux ad
hoc mobiles. Le protocole propose´ est base´ sur le principe d’Aloha Slotte´ classique avec une
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diffe´rence au niveau de la transmission de donne´es qui est faite de fac¸on directionnelle. Le
canal de transmission a e´te´ divise´ en deux sous canaux : un canal pour la transmission de
donne´es et un canal de controˆle pour la transmission des paquets de mise a` jour de la loca-
lisation des nœuds. Chaque noeud de´termine (pe´riodiquement) sa position ge´ographique
a` l’aide d’un GPS ou bien en utilisant les me´thodes de localisation base´es sur l’estimation
d’angles d’arrive´es, qu’il diffuse par la suite de fac¸on omni-directionnelle a` travers le canal
de controˆle. Apre`s chaque re´ception d’un paquet de mise a` jour de la localisation, un nœud
sauvegarde l’information rec¸ue dans son cache pour focaliser son faisceau dans le prochain
intervalle de temps (time slot). Les auteurs ont mode´lise´ mathe´matiquement l’impact de
la mobilite´ des utilisateurs sur le de´bit du re´seau. Le mode`le ainsi de´fini a e´te´ valide´ par
simulation illustrant les bonnes performances atteintes par le protocole D-ALOHA. Par
ailleurs, certaines hypothe`ses ont e´te´ pose´es telles que la non variation de la vitesse et de
la direction de mouvement d’un nœud entre deux mises a` jour conse´cutives de sa localisa-
tion. Ne´anmoins, cette approximation pe´nalise certaines topologies ou` les nœuds peuvent
changer de parame`tres de mouvement dans la zone d’observation.
Dans [42], les auteurs ont propose´ un algorithme de formation de faisceaux pour tra-
quer les positions des nœuds dans un re´seau Ad hoc. La position de la destination est
de´termine´e a` l’aide des techniques d’estimation de direction d’arrive´e (DOA). L’algo-
rithme propose´ calcule, dans un premier temps, la direction des nœuds a` des instants
de temps successifs, par la suite il extrapole la direction a` des instants poste´rieurs. Les
erreurs, engendre´es par l’utilisation de l’extrapolation, sont corrige´es a` l’aide d’ite´rations
CMA (Constant Modulus Algorithm). L’avantage de cette me´thode est qu’elle permet
d’avoir des re´sultats rapides, tout en minimisant le temps de calcul et de traitement.
3.3 Approche propose´e
Dans cette section, nous pre´sentons un sche´ma de formation de faisceaux (beamfor-
ming) en transmission [43] permettant de maximiser l’efficacite´ spectrale et la connectivite´
d’un re´seau ad hoc. Nous optons pour l’utilisation de la technique LCMV dont la largeur
des faisceaux de´pendra de l’incertitude sur la localisation des nœuds. Nous de´terminons
les localisations des nœuds a` partir de la vitesse et la direction de leurs mouvements dans
le but de limiter la poursuite (tracking) permanente. Nous proposons d’utiliser le gradient
du SINR comme indicateur sur la de´viation de la direction du mouvement.
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Figure 3.1 – Sce´nario conside´re´
3.3.1 Mode`le du syste`me
Nous conside´rons un re´seau ad hoc sans fil compose´ de paires source-destination ou` les
sources sont mobiles et les destinations fixes comme illustre´ dans la figure 3.1. Les nœuds
fixes (i.e. les points d’acce`s APs) utilisent des antennes omni-directionnelles pour com-
muniquer, et les nœuds mobiles (i.e. voitures) sont e´quipe´s d’antennes multiples capables
de former des faisceaux en e´mission et en re´ception. Nous nous inte´ressons a` la liaison
montante ou` les nœuds mobiles transmettent des donne´es d’une fac¸on directionnelle aux
points d’acce`s. Nous supposons que chaque nœud (mobile) se de´place avec une vitesse
variable dont les valeurs minimale et maximale sont connues. Nous trac¸ons la variation
du gradient du SINR en fonction du temps que nous utiliserons comme indicateur sur la
de´viation de la direction du mouvement. Ainsi, les nœuds sources estiment leurs localisa-
tions par rapport aux nœuds destinations a` partir de la direction et de la vitesse de leurs
mouvements.
Comme la variation de la vitesse d’un nœud mobile conduit a` une impre´cision sur
l’estimation de la localisation de la destination voulue, nous proposons l’utilisation du
formateur de faisceaux LCMV permettant de former un faisceau large qui couvre l’inter-
valle d’incertitude sur la direction de la destination souhaite´e.
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3.3.2 Description de la solution propose´e
La poursuite des nœuds mobiles requie`re un feedback non-ne´gligeable qui augmente
l’overhead du protocole de transmission. Ainsi, nous proposons un sche´ma de formation
de faisceaux qui limite la poursuite permanente de la localisation, en exploitant des tech-
niques plus simples d’extrapolation. Les techniques de´veloppe´es pour la localisation des
nœuds [36][37] ne sont utilise´es que lorsqu’on de´tecte une de´viation dans la direction du
mouvement. Les e´tapes cle´s de notre solution sont les suivantes :
1. Estimation de la direction de la destination et des contraintes directionnelles.
2. Mise a` jour de la localisation.
3.3.2.1 Estimation de la direction de la destination et des contraintes direc-
tionnelles
Nous conside´rons une paire source-destination {SiDj}, avec Si la source mobile et Dj
la destination stationnaire (fixe). θi repre´sente l’angle estime´ par Dj et envoye´ a` Si a`
l’instant ti pour former un faisceau dans la direction de Dj (Voir figure 3.2) .
Soit Tl la dure´e de temps entre deux mises a` jour conse´cutives de la localisation. Nous
supposons qu’entre deux mises a` jour conse´cutives, le nœud mobile ne change pas sa
direction de mouvement alors que sa vitesse V puisse varier dans un intervalle [Vmin, Vmax].
Il est a` noter qu’en disposant des informations sur sa direction de mouvement, sa vitesse
et son ancienne position, le nœud mobile peut de´duire la direction de la destination et
par la suite de´terminer le vecteur poids du formateur de faisceaux LCMV qui permettra
de former des faisceaux pointe´s vers la direction estime´e.
Nous supposons qu’a` l’instant ti (0 ≤ ti ≤ Tl) , la source Si a parcouru une distance
moyenne de di = V.ti
Ainsi, θi est donne´ par :
θi = arctan
( |A− (V.ti)|
r
)
(3.1)
ou` r repre´sente la distance entre l’axe de l’antenne de Dj et la ligne de de´placement de
Si. A est la distance entre la dernie`re estimation de la position de Si et sa projection
orthogonale sur l’axe de l’antenne de Dj.
La matrice C, donne´e par l’e´quation (2.50) et repre´sentant les contraintes directionnelles,
s’e´crit alors :
C = [a(θi −∆θ) · · · a(θi − 2)a(θi − 1)a(θi)a(θi + 1)a(θi + 2) · · · a(θi + ∆θ)]
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Figure 3.2 – Sce´nario de calcul de la DOA
ou` ∆θ repre´sente l’incertitude sur la direction cause´e par la variation de la vitesse du
nœud mobile. ∆θ est donne´e par :
∆θ =
|θmax − θmin|
2
(3.2)
avec θmax et θmin de´finies par :
θmax = arctan
( |A− (Vmax.ti)|
r
)
(3.3)
θmin = arctan
( |A− (Vmin.ti)|
r
)
(3.4)
3.3.2.2 Mise a` jour de la localisation
Nous proposons que les nœuds mobiles mettent a` jour leurs directions par rapport
aux noeuds fixes a` chaque fois qu’ils de´tectent une de´viation importante dans la direction
de leurs mouvements. Cette de´viation est signale´e a` partir de la variation du gradient
du SINR. Ce dernier peut eˆtre utilise´ comme indicateur pour le de´clenchement de la
proce´dure de mise a` jour de la localisation des nœuds. En effet, lorsque la pente de la
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Figure 3.3 – Variation du gradient de SINR
courbe du gradient de SINR atteint un seuil (pre´de´fini), les noeuds mobiles doivent mettre
a` jour leurs localisations en utilisant les me´thodes existantes [36][37].
La figure 3.3 illustre un exemple d’utilisation du gradient de SINR pour la de´tection
du changement dans la direction du mouvement du nœud et pour le de´clenchement de
la proce´dure de la mise a` jour de la localisation. Les deux pics ne´gatifs pre´sents sur la
courbe correspondent a` une importante de´gradation du SINR cause´e par un changement
dans la direction de de´placement du nœud mobile. Nous remarquons que le premier pic
ne´gatif a` t=13 est suivi par un pic positif, ceci veut dire que le changement de la direction
du mouvement du nœud s’est produit sur une courte dure´e et que le nœud a regagne´
rapidement sa direction de de´placement initiale. Cependant, le deuxie`me pic ne´gatif a`
t=35 n’est pas suivi imme´diatement par un pic positif. Ceci indique que le nœud mobile
a change´ de direction de mouvement et qu’il est donc ne´cessaire de de´terminer sa nouvelle
position. Le deuxie`me pic positif, repre´sente´ sur la courbe de la figure 3.3, montre que la
proce´dure de mise a` jour de la localisation a bien eu lieu.
3.4 Evaluation des Performances
Dans cette section, nous nous proposons d’e´valuer les performances du sche´ma de
formation de faisceaux propose´. Nous pre´sentons, dans un premier temps, le mode`le ana-
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lytique du SINR, la connectivite´ et l’efficacite´ spectrale qui constituent les crite`res de
performance de notre solution. Par la suite, nous pre´sentons et discutons les re´sultats de
simulations obtenus.
3.4.1 Mode`le du SINR
Nous conside´rons un re´seau dense de N paires source-destination. Les sources sont
e´quipe´es de M antennes directionnelles, tandis que les destinations sont e´quipe´es par une
seule antenne omni-directionnelle. Le signal e´mis des antennes d’une source Si est donne´
par :
xi = sw
H
i (3.5)
ou` wHi repre´sente l’Hermitien (transpose´ conjugue´) du vecteur des poids complexes utilse´
par la source Si pour former des faisceaux en direction de la destination Dj. s de´note la
se´quence des donne´es a` transmettre.
Le signal rec¸u au niveau de la destination Dj s’e´crit :
yj = hjisw
H
i + nj (3.6)
hji repre´sente le vecteur re´ponse spatial du canal entre Si et Dj. Il inclut l’e´vanouissement
du canal de transmission (path loss factor) qui de´pend de la distance entre la source et la
destination. nj est le bruit mode´lise´ par un bruit blanc additif Gaussien (Additive White
Gaussian Noise AWGN) de moyenne nulle et de variance σ2.
Le rapport signal a` bruit plus interfe´rences (SINR) rec¸u au niveau de Dj s’e´crit :
SINR =
wHi Rwi∑K
k=1k 6=i w
H
k Rwk +
∑LI
l=1l 6=i w
H
l RIwl + σ
2
(3.7)
ou` wk repre´sente le vecteur des poids complexes utilse´ par la source Si pour former des
faisceaux en direction de la destination Dk.
R est la matrice de covariance, elle est donne´e par :
R = E
{
hjih
H
ji
}
(3.8)
Le second terme du de´nominateur mode´lise les transmissions issues d’une source Sl(l =
1, . . . , LI), diffe´rente de Si, vers une destination Dp voisine de Dj. Ce sont les transmissions
dont les faisceaux couvrent Dj lorsque cette dernie`re rec¸oit de Si.
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wl repre´sente le vecteur des poids complexes utilise´ par la source Sl pour former des
faisceaux en direction de la destination Dp.
RI est la matrice de covariance des interfe´rences au voisinage, elle est donne´e par :
RI =
LI∑
l=1
E
{
hjlh
H
jl
}
(3.9)
3.4.2 Connectivite´
De nombreuses de´finitions de la connectivite´ existent dans la litte´rature [40][44]. La
plupart de ces de´finitions conside`rent que deux nœuds sont connecte´s lorsque certains
crite`res tels que le niveau de la puissance rec¸ue ou le SINR est supe´rieur a` un seuil. Dans
ce travail, nous de´finissons la connectivite´ par rapport au niveau de SINR. Ainsi, une paire
source-destination est dite connecte´e lorsque le niveau de SINR rec¸u a` la destination est
supe´rieur a` un seuil pre´de´fini SINRthresh.
SINR  SINRthresh
3.4.3 Efficacite´ spectrale
L’efficacite´ spectrale est exprime´e en bit par seconde par Hertz, elle est donne´e par
[45] :
C =
1
T
N∑
i=1
log2 (1 + SINRi) (3.10)
T repre´sente le temps ne´cessaire pour la transmission des N signaux.
3.5 Simulations et re´sultats
Dans cette section, nous e´valuons et comparons les performances du sche´ma de forma-
tion de faisceaux base´ sur le principe de LCMV (pointant vers un ensemble de directions)
avec celles du sche´ma de FF base´ sur le principe de MVDR ou` la contrainte directionnelle
est ponctuelle (pointant vers une seule direction).
Les simulations sont re´alise´es a` l’aide du logiciel MATLAB qui dispose d’une bi-
bliothe`que riche pour les calculs matriciels. Les me´triques que nous avons e´value´es sont :
le SINR du signal rec¸u, l’efficacite´ spectrale et la connectivite´ du re´seau. Notons que les
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re´sultats de simulation nume´riques pre´sente´s ci-apre`s sont les re´sultats d’une moyenne
calcule´e pour 50 simulations. A chaque simulation, une topologie ale´atoire diffe´rente est
ge´ne´re´e. Pour les parame`tres de simulation, nous conside´rons une valeur de SNR e´gale a`
15 dB pour tous les nœuds sources. Chaque nœud mobile est e´quipe´ de M antennes de
type ULA (Uniform Linear Array) aligne´es et uniforme´ment espace´es d’une demi-longueur
d’onde.
Dans les figures 3.4 et 3.5, nous trac¸ons le SINR en faisant varier le nombre d’utilisa-
teurs interfe´rents, pour diffe´rentes valeurs d’incertitudes sur la direction de la destination
∆θ.
La figure 3.4 illustre les re´sultats obtenus dans le cas ou` la direction de la destination
est connue. Nous remarquons que lorsque le nombre d’utilisateurs interfe´rents augmente,
les performances en termes de SINR de toutes les courbes se de´gradent. Aussi, le MVDR
est moins sensible aux interfe´rences compare´ au LCMV pour toutes les valeurs de ∆θ.
Ceci est duˆ au faisceau e´troit, forme´ par MVDR, qui pointe vers une seule direction. Nous
constatons que plus nous augmentons la valeur de ∆θ, moins sont bonnes les performances
de LCMV.
La figure 3.5 trace le SINR obtenu par les deux FF (LCMV et MVDR) dans le cas ou`
le faisceau n’est pas pointe´ dans la bonne direction de la destination. Nous remarquons
que les performances de MVDR sont tre`s sensibles aux erreurs sur la direction et subissent
une perte importante sur la qualite´ du signal lorsque l’erreur sur l’orientation du faisceau
de´passe quelques degre´s ( 2˚ ).
La figure 3.6 illustre l’influence de l’erreur dans l’estimation de la direction sur le
SINR pour trois valeurs diffe´rentes de ∆θ. Cette erreur repre´sente la diffe´rence entre la
direction estime´e et la direction re´elle. Nous observons que la courbe de MVDR se de´grade
rapidement lorsque l’erreur dans l’estimation de la direction augmente. Ceci s’explique par
le fait que ce type de FF ne peut pas re´sister ni s’adapter aux erreurs sur la direction.
Nous remarquons que le LCMV, avec ∆θ = 3 (i.e.L = 7) est le plus tole´rant aux erreurs
compare´ aux autres courbes. Ne´anmoins, la valeur de SINR obtenue par ce dernier est
infe´rieure a` celle obtenue par LCMV avec ∆θ = 2(i.e.L = 5) pour des erreurs dans
l’estimation de la direction infe´rieures a` 7. Nous constatons que la puissance du signal
rec¸u par ∆θ = 2 est la meilleure compare´ a` celles obtenues par les autres FF. Ce re´sultat
s’explique par l’effet de la focalisation spatiale du faisceau en transmission.
Dans la figure 3.7, nous trac¸ons la connectivite´ du re´seau pour diffe´rents nombres de
paires source-destination, dans le cas ou` les faisceaux des nœuds sources sont pointe´s en
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Figure 3.4 – SINR en fonction du nombre d’utilisateurs interfe´rents pour une connais-
sance parfaite de la direction de la destination
Figure 3.5 – SINR en fonction du nombre d’utilisateurs interfe´rents pour un pointage
imparfait du faisceau vers la direction
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Figure 3.6 – Influence de l’erreur d’estimation de la direction sur le SINR
direction des destinations. Rappelons que nous de´finissons la connectivite´ par le rapport
du nombre de paires connecte´es (dont SINR  SINRthresh) sur le nombre total de paires
source-destination dans le re´seau. Nous observons une de´gradation de toutes les courbes
de la connectivite´ lorsque le nombre de paires source-destination augmente, ceci est duˆ a`
l’augmentation du nombre d’utilisateurs interfe´rents. Nous remarquons que les re´sultats
de connectivite´ obtenus par MVDR sont meilleurs que ceux obtenus par les trois exemples
de LCMV. Ceci montre que les effets ne´fastes de l’interfe´rence sont moins contraignants
sur les faisceaux forme´s par MVDR, et ceci dans le cas d’une bonne connaissance de la
direction.
La figure 3.8 illustre la variation de la connectivite´ du re´seau en fonction du nombre
de paires source-destination dans le cas d’une connaissance imparfaite de la direction de
la destination. Nous observons que les courbes obtenues par LCMV sont meilleures que
celles obtenues par MVDR. Nous constatons qu’il est possible de choisir la valeur optimale
de L qui offre le meilleur re´sultat pour une incertitude donne´e dans la direction induite
par la mobilite´ de l’utilisateur. Ainsi, le LCMV peut ame´liorer la robustesse dans le cas
d’incertitude sur la localisation de la destination.
Dans la figure 3.9, nous trac¸ons les performances de LCMV et MVDR en termes
d’efficacite´ spectrale, dans le cas ou` les sources pointent leurs faisceaux dans des directions
diffe´rentes de celles des destinations voulues. Nous conside´rons trois niveaux de variation
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Figure 3.7 – Connectivite´ du re´seau en fonction du nombre de paires de source-
destination pour une focalisation (pointage) parfaite des faisceaux des sources, ∆θ =
6, SINR thresh = 10dB
Figure 3.8 – Connectivite´ du re´seau en fonction du nombre de paires de source-
destination pour une focalisation imparfaite des faisceaux des sources en direction des
destinations, ∆θ = 6, SINR thresh = 10dB
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de vitesse : grand, moyen et faible que nous repre´sentons respectivement dans les figures :
9(a), 9(b) et 9(c).
Nous observons que les re´sultats obtenus par LCMV surpassent ceux obtenus avec
MVDR. Nous remarquons l’existence d’une valeur optimale de L (nombre de contraintes
sur les directions) maximisant l’efficacite´ spectrale pour chaque valeur d’incertitude ∆θ.
En effet, lorsque l’incertitude sur la direction augmente, un faisceau plus large est ne´cessaire
pour minimiser l’erreur, ce qui augmente le nombre d’utilisateurs interfe´rents et par
conse´quent minimise le SINR. Ainsi, on peut trouver un compromis entre la couverture
de l’intervalle d’incertitude et l’augmentation de la puissance rec¸ue a` la destination, aussi
bien qu’entre cet intervalle et la re´duction d’interfe´rences. Certes, plus L est grand, plus
le faisceau est large, et meilleure est la robustesse face a` l’incertitude sur la direction de
la destination mais aussi moins importante est la puissance rec¸ue et plus grand est le
nombre d’interfe´rents.
3.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pre´sente´ un sche´ma de formation dynamique de faisceaux,
base´ sur la technique de LCMV et permettant de former des faisceaux plus adapte´s
en cas de mobilite´. Nous avons propose´ d’estimer la localisation des nœuds a` partir de
leurs vitesses et leurs directions de mouvement afin de limiter les calculs complexes des
me´thodes de poursuite continue (traking). Nous nous sommes base´s sur la variation du
gradient du SINR pour effectuer des mises a` jour de la localisation des noeuds en utilisant
les techniques existantes. Nous avons analyse´ les performances du re´seau avec le sche´ma
de formation de faisceaux LCMV et l’avons compare´ au cas ou` les sources forment des
faisceaux MVDR. Nous avons montre´ que dans le cas ou` la connaissance de la position
de la destination est inexacte, le sche´ma de FF LCMV permet d’atteindre les meilleures
performances. En effet, la variation de la vitesse des noeuds conduit a` une incertitude
sur le calcul des position des nœuds, nous avons ainsi compense´ cette incertitude par
des faisceaux LCMV de largeurs adapte´es. De plus, nous avons montre´ que notre sche´ma
constitue un compromis entre la largeur de l’intervalle d’incertitude et l’augmentation de
la puissance, aussi bien qu’entre cet intervalle et la re´duction des interfe´rences.
Dans le chapitre suivant, nous allons nous inte´resser a` l’exploitation de la technique
de multiplexage spatial, offerte par la technologie MIMO, dans le but d’ame´liorer les
performances des re´seaux maille´s.
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(a) ∆θ = 15
(b) ∆θ = 9
(c) ∆θ = 5
Figure 3.9 – Efficacite´ spectrale en fonction du nombre de paires source-destination pour
diffe´rentes valeurs de ∆θ
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Chapitre 4
SCLS : un algorithme
d’ordonnancement dans les re´seaux
maille´s sans-fil MIMO
4.1 Introduction
Les re´seaux sans fil maille´s (Wireless Mesh Networks) sont conside´re´s de nos jours
comme une nouvelle solution prometteuse pour supporter plusieurs applications, telles que
les re´seaux a` bande large sans fil a` domicile (broadband home networking), les syste`mes
de transport intelligent (intelligent transportation systems) et la connectivite´ des zones
rurales. Les WMNs inte´ressent particulie`rement les fournisseurs d’acce`s a` Internet pour
garantir une connexion a` bande large sans fil robuste et fiable a` un couˆt raisonnable.
Les syste`mes a` antennes multiples (MIMO) jouent un roˆle important dans le de´veloppement
des syste`mes de communications futurs a` bande large. Ces syste`mes ont suscite´ un fort
inte´reˆt graˆce a` leur potentiel a` offrir des efficacite´s spectrales e´leve´es, de la diversite´ et
des dispositions de suppression des interfe´rences. Ils sont capables de fournir des de´bits
d’autant plus e´leve´s que les nombres d’antennes e´mettrices et re´ceptrices sont augmente´s
en meˆme temps [46] [47].
La combinaison entre les re´seaux maille´s sans fil et les syste`mes MIMO peut ame´liorer
la capacite´ du re´seau, la couverture radio et les de´bits de transmission. Cependant, il est
ne´cessaire de de´velopper de nouveaux protocoles et me´canismes au niveau de la couche
MAC afin de tirer profit au maximum des syste`mes MIMO au niveau de la couche phy-
sique. Un bon algorithme d’ordonnancement qui exploite les avantages offerts par la tech-
nologie MIMO permet aux re´seaux maille´s d’atteindre de meilleures performances et de
mieux re´sister aux interfe´rences.
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Dans ce chapitre, nous commenc¸ons par un e´tat de l’art des algorithmes d’ordonnan-
cement existants dans la litte´rature pour les re´seaux maille´s sans fil munis d’antennes
MIMO. Dans la section 4.3, nous pre´sentons le mode`le du syste`me, ensuite nous for-
mulons le proble`me d’ordonnancement et pre´cisons les objectifs que l’algorithme doit
atteindre. Dans la section 4.4, nous de´crivons le principe de fonctionnement et de´taillons
les diffe´rentes e´tapes de notre algorithme d’ordonnancement. Nous cloˆturons le chapitre
par l’e´valuation et l’e´tude des performances de notre solution.
4.2 Etat de l’art sur les algorithmes d’ordonnance-
ment dans les re´seaux sans fil MIMO
Dans ce qui suit, nous de´finissons le me´canisme de se´lection de transmetteurs comme
e´tant la strate´gie de choix des sous-canaux MIMO inde´pendants utilise´s pour transmettre
des flux en paralle`le dans la meˆme bande de fre´quence.
Plusieurs algorithmes d’ordonnancement et de se´lection de transmetteurs paralle`les,
pour les re´seaux sans fils multi-sauts utilisant les syste`mes MIMO, existent dans la
litte´rature. Dans [52], Mumey et al. se sont inte´resse´s a` l’optimisation des inte´ractions
inter-couches dans les re´seaux sans fil multi-sauts base´s sur des liens MIMO. Ils ont for-
mule´ le proble`me conjoint d’ordonnancement et de se´lection de transmetteurs paralle`les
(SCSP) qui cherche a` trouver une solution permettant de satisfaire les demandes de trafic
des liens dans un de´lai minimise´. Pour re´soudre ce proble`me, les auteurs proposent, dans
un premier temps, un algorithme de´nomme´ SCSP-1, qui ge`re l’affectation des transmet-
teurs paralle`les et l’ordonnancement des liens en se basant sur l’algorithme de coloriage
greedy (greedy coloring algorithm) [53]. Les re´sultats de simulations ont montre´ que les
performances de SCSP-1 sont borne´s par un facteur constant. Un deuxie`me algorithme,
SCSP-2, a e´te´ propose´ permettant d’ame´liorer les performances de SCSP-1.
Dans [54], Bhatia et al. se sont inte´resse´s a` l’e´tude conjointe du routage, de l’or-
donnancement des liens et de la se´lection des transmetteurs paralle`les dans les re´seaux
maille´s sans fil MIMO. Ils proposent un algorithme centralise´ qui maximise le de´bit tout
en assurant l’e´quite´ entre les nœuds. Luo et al. [55] ont pre´sente´ une extension de l’al-
gorithme de Bhatia en ajoutant le proble`me d’attribution de canal. Leur ide´e de base
est de ge´ne´raliser l’algorithme d’ordonnancement  Greedy Maximal [56] aux re´seaux
multi-antennes et multi-canaux.
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Dans [57], Sundaresan a pre´sente´ un nouveau protocole MAC, de´nomme´ SCMA (Stream-
Controlled Multiple Access), pour les re´seaux ad hoc avec liens MIMO. Il a explore´ la
technique de multiplexage spatial offerte par les syste`mes MIMO afin d’augmenter la
capacite´ du re´seau. Les e´tapes cle´s de l’algorithme SCMA sont les suivantes :
– classification des liens dans deux ensembles (rouge et blanc) selon le nombre de
re´gions de contention auxquelles appartient chaque lien.
– Ordonnancement des liens rouges sans faire appel au me´canisme de se´lection des
transmetteurs paralle`les (i.e. utilisation de toutes les antennes disponibles dans
chaque lien pour transmettre des flux en paralle`les).
– Ordonnancement des liens blancs en se basant sur le me´canisme de se´lection des
transmetteurs paralle`les a` utiliser par chaque lien.
Cet algorithme fait appel au me´canisme de se´lection de transmetteurs uniquement pour
les liens qui appartiennent a` une seule clique maximale 1. Les re´sultats ont montre´ que le
protocole SCMA peut atteindre de bonnes performances dans le cas des re´seaux maille´s
sans fil denses. Par ailleurs, son comportement reste ambigu pour des re´seaux maille´s sans
fil a` faible densite´.
Le gain en capacite´ des re´seaux maille´s MIMO utilisant le me´canisme de se´lection
de transmetteurs paralle`les a e´te´ e´tudie´ dans [58]. Un algorithme d’ordonnancement
de´nomme´ GreedySC a e´te´ propose´. L’ide´e de base est de ne pas restreindre l’utilisation
du me´canisme de se´lection de transmetteurs paralle`les uniquement aux liens appartenant
a` une seule clique maximale comme c’est le cas pour le protocole SCMA. Ainsi, tous les
liens peuvent se´lectionner les transmetteurs a` utiliser pour envoyer des flux en paralle`le.
En outre, la priorite´ a` l’ordonnancement est donne´e aux liens les plus charge´s en trafic.
Les re´sultats de simulations ont montre´ que l’algorithme de GreedySC offre un gain en
capacite´ meilleur que celui obtenu par le protocole SCMA pour des re´seaux maille´s avec
diffe´rents types de topologies.
4.3 L’algorithme d’ordonnancement SCLS
4.3.1 Mode`le du syste`me
La figure 4.1 illustre une architecture de re´seau backbone mesh sans-fil ou` les nœuds
sont e´quipe´s d’antennes MIMO. Le re´seau utilise des passerelles pour relayer le trafic entre
1. une clique maximale est un sous-graphe du graphe de contention des liens, ou` tous les liens sont
totalement connecte´s entre eux. Un lien peut appartenir a` plusieurs cliques maximales
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Figure 4.1 – Re´seau Sans-fil en Backbone
les clients mobiles et Internet. Chaque nœud est e´quipe´ par K antennes. Nous supposons
que tous les nœuds du re´seau sont stationnaires.
Soit le graphe direct G(V,E) qui mode´lise le re´seau sans-fil conside´re´, ou` V repre´sente
l’ensemble de nœuds sans-fil et E l’ensemble des liens directs entre ces nœuds. Notons
par RT la porte´e de transmission d’un nœud u et D(u, v) la distance entre les nœuds u
et v. Ces derniers ne peuvent communiquer que lorsque chacun se trouve dans la porte´e
radio de l’autre (i.e. le lien e = (u, v) ∈ E, si et seulement si D(u, v) ≤ RT ). Ainsi, les
nœuds u et v repre´sentent respectivement l’e´metteur t(e) et le re´cepteur r(e) du lien e.
Nous conside´rons un rayon d’interfe´rence RI plus grand que la porte´e de transmission RT .
Nous supposons que RI est q × RT , ou` q ≥ 1. Les nœuds u et v′ sont dits voisins si u se
trouve dans la zone d’interfe´rences RI de v
′ [14].
Le mode de transmission Half-duplex est utilise´ afin d’e´viter les auto-interfe´rences.
Bien e´videmment, un nœud ne peut pas e´mettre et recevoir en meˆme temps.
Le mode de transmission utilise´ pour l’acce`s au canal est le TDMA. Le domaine temps
est divise´ en des intervalles de temps (time slot) de dure´e constante. Ces intervalles de
temps sont regroupe´s dans des trames de longeur T (intervalles de temps) chacune. La
dure´e de chaque intervalle temps est e´gale a` une unite´ temps. L’ordonnancement des liens
est effectue´ trame par trame. La charge de trafic de chaque lien est suppose´e connue en
de´but de chaque trame.
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La matrice de canal est suppose´e aussi connue. Elle est estime´e a` l’aide des se´quences
d’apprentissage. L’e´tat de canal est communique´ a` l’e´metteur via un canal de retour.
Nous supposons les trajets suffisamment se´pare´s pour que les e´vanouissements soient
conside´re´s comme des variables ale´atoires inde´pendantes. D’apre`s le the´ore`me central
limite, en pre´sence d’un grand nombre d’e´vanouissements, le canal peut eˆtre mode´lise´
par un processus ale´atoire Gaussien complexe [59]. Si la moyenne des e´vanouissements
est nulle, l’enveloppe suit une loi de Rayleigh et le canal est dit canal de Rayleigh. C’est
le mode`le de canal que nous allons conside´rer dans ce travail. Nous supposons aussi que
le canal varie lentement dans le temps et que les coefficients du canal restent constants
durant une trame mais ils peuvent changer d’une trame a` l’autre.
Notons fe,ste le taux de donne´es qui peut eˆtre transmis avec succe`s a` travers le lien e
en utilisant s transmetteurs paralle`les dans l’intervalle de temps t. La variable yte prend
la valeur 1 si le lien e est actif et 0 s’il est non actif durant l’intervalle de temps t. Pour
chaque u ∈ V , E+u = {e ∈ E : t(e) = u} repre´sente l’ensemble de liens dont l’e´metteur est
u, E−u = {e ∈ E : r(e) = u} repre´sente l’ensemble des liens dont le re´cepteur est u. Par
conse´quent, on a Eu = E
+
u ∪ E−u .
Einfu = {e = (w, v)/D(u, v) ≤ RI , w 6= u, v 6= u} repre´sente l’ensemble des liens qui in-
terfe`rent avec le nœud u. On note de la demande en trafic sur chaque lien. Elle est suppose´e
connue en de´but de chaque trame.
Un ordonnancement S = {t1, t2, . . . , tT} est dit re´alisable si les contraintes suivantes
sont satisfaites :
T∑
t=1
ytefe,ste ≥ de ∀e ∈ E (4.1)∑
e∈E+u
ytes
t
e ≤ K ∀u ∈ V (4.2)∑
e∈E−u ∪Einfu
ytes
t
e ≤ K ∀u ∈ V (4.3)
yte + y
t
e′ ≤ 1 ∀e ∈ E+u ;∀e ∈ E−u ;∀u ∈ V ;∀t ∈ T (4.4)
La premie`re contrainte garantit que les demandes de trafic sur les diffe´rents liens sont
satisfaites. La deuxie`me et la troisie`me contrainte sont les contraintes d’interfe´rence. Ainsi,
l’e´quation (4.2) suppose que le nombre de flux de donne´es transmis a` partir du nœud u
ne de´passe pas le nombre de ses degre´s de liberte´ (antennes disponibles). L’e´quation (4.3)
assure que chaque re´cepteur doit avoir un nombre de degre´s de liberte´ (DOF) suffisant afin
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qu’il puisse recevoir les flux de donne´es qui lui sont destine´s et combattre les interfe´rences
de transmission au voisinage. L’e´quation (4.4) repre´sente la contrainte radio qui suppose
que chaque nœud peut soit e´mettre soit recevoir et non les deux en meˆme temps.
4.3.2 Description de l’algorithme d’ordonnancement propose´
Dans cette section, nous pre´sentons un algorithme d’ordonnancement pour les re´seaux
sans fil maille´s avec liens MIMO, qu’on a de´nomme´ SCLS (Stream-Controlled Link Sche-
duling) [60]. Cet algorithme tire profit de la technique de multiplexage spatial, qui est une
des caracte´ristiques fondamentales des syste`mes MIMO, et aussi de la re´utilisation spa-
tiale. Il ge`re aussi les interfe´rences afin de limiter leurs effets ne´fastes sur les performances
du re´seau. L’objectif de notre algorithme d’ordonnancement est de minimiser le temps
ne´cessaire pour satisfaire les demandes de trafic sur les liens tout en maximisant le de´bit
du re´seau. A chaque intervalle de temps, SCLS choisit l’ensemble des liens a` activer simul-
tane´ment et de´termine le nombre d’antennes a` utiliser par lien pour transmettre des flux
en paralle`le. Cette se´lection est faite en se basant sur un ensemble de crite`res qui inclut
les gains du canal, les demandes en trafic des diffe´rents liens et le niveau d’interfe´rence.
Il a e´te´ montre´ dans [61] que chaque flux transmis traverse un trajet diffe´rent et subit un
e´vanouissement inde´pendant. Il posse`de ainsi un gain de canal diffe´rent (voir figure 4.2).
Cependant, le fait de limiter le nombre de flux transmis par rapport au nombre d’an-
tennes disponibles sur un lien peut aboutir a` de meilleurs performances dans le re´seau.
Ceci nous a amene´ a` proposer un nouveau me´canisme de re´gularisation du nombre d’an-
tennes a` utiliser pour transmettre par lien. Ainsi, nous avons de´fini un seuil λth qui permet
de se´lectionner les transmetteurs paralle`les a` utiliser. Ce seuil a e´te´ calcule´ de fac¸on a`
atteindre une valeur de taux d’erreurs binaires (BER) pre´de´finie [62]. Le me´canisme de
se´lection des transmetteurs paralle`les propose´ favorise l’utilisation de transmetteurs ayant
des valeurs de gain de canal λk, k = (1, . . . , K) supe´rieures au seuil λth. Les transmetteurs
paralle`les restants (avec gain de canal faible) sont utilise´s pour combattre les transmissions
interfe´rentes au voisinage. Il est a` noter que notre algorithme utilise le me´canisme de´crit
ci-dessus uniquement pour les liens bottleneck, c.a`.d les liens appartenant a` plusieurs
re´gions de contention. Les liens non-bottlenecks sont ordonnance´s de la meˆme fac¸on que
les liens blancs dans le protocole SCMA, ou` chaque lien utilise un seul transmetteur. En
outre, SCLS ordonnance les liens en fonction de leurs charges en trafic. Ainsi, la priorite´
d’activation est donne´e aux liens les plus charge´s.
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Figure 4.2 – Exemple des gains d’un canal 4 x 4 MIMO
Dans ce qui suit, nous pre´sentons les diffe´rentes e´tapes qui constituent notre algo-
rithme :
Etape 1 : Ge´ne´ration du graphe de contention des liens
Ge´ne´rer a` partir du graphe de re´seau G, le graphe de contention G′ = (V ′, E ′) qui refle`te
les interfe´rences entre les diffe´rents liens du re´seau. V ′ repre´sente l’ensemble de liens et E ′
l’ensemble de liens (edges) entre chaque deux liens dans G′. L’interconnexion entre deux
liens e1 et e2 appartenant a` G’ signifie que ces deux derniers s’interfe`rent entre eux.
Etape 2 : Classification des liens et identification des cliques maximales
Soit E1 l’ensemble des liens bottleneck et E2 l’ensemble des liens non-bottleneck. La
classification des liens se base sur le nombre de cliques maximales. Il est donc ne´cessaire
d’identifier toutes les cliques maximales dans un graphe. Or cette proce´dure est connue
comme e´tant un proble`me NP-Difficile. Nous avons donc utilise´ la me´thode de´crite dans
l’algorithme propose´ dans [57] qui consiste a` : (1) de´terminer l’ordre d’e´limination parfait
(Perfect Elimination Ordering (PEO)) en parcourant le graphe cordal 1 dans le sens de
la largeur, en utilisant le Lexicographic Breadth First Search (LexBFS). (2) appliquer
le the´ore`me de Fulkerson and Gross au PEO trouve´ afin d’identifier toutes les cliques
maximales. Ainsi, les liens appartenant a` plus qu’une clique maximale sont place´s dans
E1. Tandis que ceux qui appartiennent a` une unique clique maximale sont place´s dans E2.
Etape 3 : Classer les liens des deux ensembles selon l’ordre de´croissant de leurs trafic.
Etape 4 :Ordonnancement des liens bottleneck
Choisir de E1 le lien e ayant la charge la plus e´leve´e et qui n’a aucun lien voisin de´ja`
ordonnance´.
a) Si les gains de canal de tous les transmetteurs paralle`les du lien e sont supe´rieurs
au seuil λth, ordonnancer e avec tous ces transmetteurs paralle`les. Par la suite re´duire sa
1. un graphe est dit cordal si chacun de ses cycles de quatre sommets ou plus posse`de une corde.
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charge en trafic par reCeτ ou` re repre´sente le taux de transmission de e, τ la longueur de
l’intervalle temps et Ce = maxαk
∑K
k=1 log (1 + λkαk).
b) Sinon, ordonnancer le lien e et utiliser seulement J(J < K) transmetteurs paralle`les
tels que pour chaque j(j = 1, . . . , J), (λj ≥ λth), puis choisir de E2 le lien e′ ayant la
charge la plus e´leve´e et qui peut eˆtre active´ au meˆme temps que e, e′ utilisera les (K−J)
transmetteurs ayant les valeurs de gains de canal les plus e´leve´s. Re´duire la charge de e
par reC
′
eτ (ou` C
′
e = maxαj
∑J
j=1 log (1 + λjαj)) et re´duire celle de e
′ par r′eCe′τ , ou` r
′
e est
le taux de transmission du lien e′ et Ce′ = maxαi
∑K−J
i=1 log (1 + λiαi).
L’e´tape 4 est re´pe´te´e jusqu’a` ce qu’il ne reste aucun lien de E1 a` ordonnancer. Par
la suite, choisir les liens de E2 qui peuvent utiliser au moins un transmetteur et s’ordon-
nancer dans le meˆme intervalle de temps. A ce stade, l’ordonnancement correspondant a`
l’intervalle de temps courant est termine´, nous passons alors a` l’intervalle de temps sui-
vant. Nous faisons d’abord un test sur la charge restante sur les liens des deux ensembles
E1 et E2, Si la charge de trafic du lien le moins charge´ dans E1 est infe´rieure a` la charge de
trafic du lien le moins charge´ de E2 ; l’ordonnancement commute aux liens non-bottleneck
(e´tape 5) ; Sinon, le processus est re´pe´te´ a` partir de l’e´tape 3.
Etape 5 :Ordonnancement des liens non-bottleneck
Choisir les liens de E2, classe´s selon l’ordre de´croissant de leurs charges en trafic, qui
peuvent eˆtre ordonnance´s dans le meˆme intervalle de temps en transmettant au moins un
flux (en utilisant au moins un transmetteur). Ainsi, la charge de chaque lien e
′ ∈ E2 est
re´duite de r′eC
′
e′τ .
Si les demandes en trafic de tous les liens sont servies, l’ordonnancement est donc termine´.
Sinon, nous re´pe´tons le processus de´crit ci-dessus (a` partir de l’e´tape 3) au prochain
intervalle de temps.
4.4 Simulations et re´sultats
Dans cette section, nous allons pre´senter et comparer les performances de l’algorithme
SCLS avec celles des protocoles SCMA [57] et GreedySC [58]. Pour les parame`tres de
simulation, nous conside´rons une valeur de SNR e´gale a` 10 dB pour tous les nœuds. Chaque
nœud est e´quipe´ de K antennes aligne´es et uniforme´ment espace´es de type Uniform Linear
Array (ULA). La distance relative entre deux antennes adjacentes est donne´e par : ∆ = dλ
ou` d repre´sente l’espace se´parant deux antennes et λ la longueur d’onde. La demande en
trafic de de chaque lien prend une valeur ale´atoire dans un intervalle [1, W]. Le seuil de
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gain de canal λth est fixe´ a` 1, ce choix correspond a` une valeur de BER = 10
−3 pour une
modulation 2PSK [62].
Afin d’e´valuer l’apport de notre algorithme, nous avons compare´ ses performances avec
celles des protocoles SCMA et GreedySC pour diffe´rentes valeurs du nombre d’antennes.
Les simulations sont re´alise´es a` l’aide du logiciel MATLAB. Les me´triques de comparaison
conside´re´es sont : le nombre de temps intervalles ne´cessaire pour servir le trafic de tous
les liens (longueur de trame : T ) et le de´bit du re´seau donne´ par l’expression suivante
[58] : Throughput =
∑
e∈E
de
T
. Les re´sultats de simulations pre´sente´s dans cette section
correspondent a` deux types de topologies : ale´atoire et pre´de´finie. Pour la premie`re se´rie
de simulations, nous avons conside´re´ une topologie constitue´e de 40 nœuds statiques
ale´atoirement place´s dans une zone de 1000 x 1000 m2. Chaque nœud dispose d’une
porte´e de transmission de 200 m et d’une zone d’interfe´rences de 400 m. Notons que les
re´sultats de simulation pre´sente´s ci-dessous sont les re´sultats d’une moyenne calcule´e sur
20 simulations. A chaque simulation une nouvelle topologie ale´atoire est ge´ne´re´e.
La figure 4.3 illustre la variation de la longueur de trame en fonction du nombre
d’antennes. Nous observons que SCLS atteint un gain de performance d’environ 60 %
meilleur que SCMA et 54 % meilleur que GreedySC.
Dans la figure 4.4, nous avons trace´ l’e´volution du de´bit des trois algorithmes en
fonction du nombre d’antennes. Nous constatons que SCLS permet d’avoir un gain en
de´bit moyen de 300 % par rapport au SCMA et 245 % par rapport a` GreedySC.
Les courbes des figures 4.3 et 4.4 montrent une ame´lioration des performances lorsque
K augmente (K : le nombre d’antennes). Ainsi, plus K est important (augmente), plus
le nombre de transmetteurs paralle`les augmente. Ce qui permet de transmettre plus de
donne´es dans un intervalle de temps, et diminuer le temps ne´cessaire pour servir tous les
liens du re´seau. Ce gain en de´bit et en de´lai est obtenu graˆce a` l’utilisation par SCLS
du nouveau me´canisme de se´lection de transmetteurs paralle`les base´ sur le seuil λth, lors
de l’ordonnancement des liens bottleneck. De plus, SCLS exploite des informations inter-
couches relatives a` la qualite´ des sous-canaux paralle`les lors de la se´lection des transmet-
teurs. Nous constatons que ce gain devient plus important lorsque le nombre d’antennes
augmente.
Une autre se´rie de simulations est re´alise´e pour des topologies pre´de´finies. Le but est
d’e´valuer les performances de l’algorithme propose´ face a` des sce´narios spe´cifiques. La
premie`re topologie simule´e est pre´sente´e dans la figure 4.5, le graphe de contention qui lui
correspond est donne´ dans la figure 4.6. D’apre`s ce dernier, nous constatons qu’il existe
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Figure 4.3 – Longueur de trame en fonction du nombre d’antennes pour un re´seau avec
topologie ale´atoire
Figure 4.4 – De´bit en fonction du nombre d’antennes pour un re´seau avec topologie
ale´atoire
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Figure 4.5 – Topologie du re´seau du sce´nario 1
une seule clique maximale compose´e des liens {a, b, c, d, e, f, g, h, i}, nous de´duisons alors
que tous les liens sont non-bottelneck. Les performances de SCLS, SCMA et GreedySC
en termes de la longueur de trame par rapport au nombre d’antennes sont trace´es dans
la figure 4.7. Bien que, selon SCMA et SCLS, chaque lien de la clique maximale transmet
un seul flux de donne´es (utilise un seul transmetteur) a` chaque intervalle de temps, nous
observons que la performance de SCLS est supe´rieure a` celle de SCMA. Ceci est duˆ au
fait que notre algorithme, diffe´remment a` SCMA, tient compte des demandes de trafic des
liens lors du processus d’ordonnancement, tout en donnant la priorite´ aux liens les plus
charge´s. Cependant, les performances de GreedySC sont infe´rieures a` celles de SCMA et
SCLS. Ceci met en e´vidence l’importance de la notion de clique maximale qui est utilise´e
uniquement par SCLS et SCMA et qui a permis d’atteindre un meilleur gain.
La deuxie`me topologie simule´e est une topologie d’un re´seau en arbre, qui est souvent
utilise´e pour mode´liser des re´seaux maille´s backhaul [63](voir figure 4.8). D’apre`s le graphe
de contention des liens donne´ dans la figure 4.9, nous constatons qu’il existe trois cliques
maximales, a` savoir {a, b, c, d, e, f}, {g, h, i, d, e, f} et {j, k, l, d, e, f}. Ainsi, les liens d,
e et f repre´sentent les liens bottleneck du re´seau. Notons que selon SCMA, ils ne peuvent
pas utiliser le me´canisme de se´lection de transmetteurs vu que chacun d’eux appartient a`
trois cliques maximales. Alors que selon GreedySC, ils utilisent un me´canisme de se´lection
de transmetteurs mais ils ne conside`rent pas de seuil sur les gains du canal des diffe´rents
transmetteurs. Nous avons trace´ dans la figure 4.10 les performances de SCLS, SCMA et
GreedySC pour deux cas de ge´ne´ration de trafic des liens. Dans le premier cas, la charge
du trafic est uniforme´ment distribue´e pour tous les liens. Alors que pour le deuxie`me cas,
53
4. SCLS : UN ALGORITHME D’ORDONNANCEMENT DANS LES
RE´SEAUX MAILLE´S SANS-FIL MIMO
Figure 4.6 – Graphe de contention des liens de sce´nario 1
Figure 4.7 – Longueur de trame en fonction du nombre d’antennes pour le re´seau du
sce´nario 1
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Figure 4.8 – Topologie du re´seau du sce´nario 2
Figure 4.9 – Graphe de contention des liens de sce´nario 2
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Figure 4.10 – Longueur de trame en fonction du nombre d’antennes pour le re´seau du
sce´nario 2
la charge sur chaque lien est calcule´e a` l’aide d’une matrice de routage pre´de´termine´e.
Ainsi, les liens relais (d, e et f) repre´sentent les liens les plus charge´s dans le re´seau. Nous
observons que les performances obtenues par notre algorithme (SCLS) sont meilleures
que celles obtenues par SCMA et GreedySC. Ceci est duˆ a` l’utilisation par SCLS d’un
me´canisme de se´lection de transmetteurs base´ sur le seuil de gain du canal pour les liens
bottelneck. En outre, nous constatons que dans le deuxie`me cas ou` nous conside´rons une
charge additionnelle sur les liens relais, SCLS permet d’avoir un gain plus significatif par
rapport a` SCMA et GreedySC.
4.5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons conc¸u un algorithme d’ordonnancement qui tire profit
des avantages offerts par les syste`mes MIMO pour l’ame´lioration des performances des
re´seaux maille´s sans fil. Nous avons pre´sente´ une solution d’ordonnancement base´e sur
la technique de multiplexage spatial, et aussi sur la re´utilisation spatiale. L’algorithme
propose´ exploite les informations inter-couches a` savoir le gain des sous-canaux paralle`les
et les niveaux d’interfe´rences (au niveau de la couche PHY) et la charge de trafic de la
couche LIEN. Nous avons propose´ e´galement un me´canisme de se´lection des transmetteurs
(sous-canaux) paralle`les en favorisant ceux ayant des valeurs de gain supe´rieures a` un seuil
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de gain pre´de´fini. Les transmetteurs paralle`les restants sont alors utilise´s pour combattre
les transmissions interfe´rentes au voisinage. Nous avons montre´ que l’algorithme propose´
(SCLS) permet d’atteindre de meilleurs performances par rapport aux protocoles SCMA
et GreedySC pour des re´seaux maille´s sans fil avec diffe´rents types de topologies.
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Chapitre 5
E-Capon : un nouvel algorithme
d’estimation des parame`tres du canal
5.1 Introduction
L’estimation des parame`tres du canal de propagation joue un roˆle central dans les
applications de localisation et les syste`mes de communication utilisant les antennes in-
telligentes. Associe´e a` des algorithmes de traitement du signal, elle permet l’optimisation
de la porte´e et de la fiabilite´ de la communication. Historiquement, les e´tudes mene´es
dans les domaines militaire et maritime, se sont focalise´es sur l’estimation des direc-
tions d’incidence (i.e. AOA) des signaux. La recherche des me´thodes de de´termination
des angles d’arrive´e (AOA) et/ou de de´part (AOD) des sources a commence´ quasiment
avec la de´couverte des ondes e´lectromagne´tiques. L’adaptation des algorithmes d’estima-
tion des directions d’incidence a` des cas multidimensionnels d’estimation conjointe des
parame`tres du canal repre´sente un proble`me difficile qui inte´resse depuis longtemps la
communaute´ scientifique. Dans ce chapitre, nous proposons un algorithme d’estimation
des angles d’arrive´e, de de´part et des retards de propagation des trajets multiples dans
un syste`me MIMO [64]. L’algorithme propose´ est base´ sur la me´thode de Capon, qui
est caracte´rise´e par sa simplicite´ d’utilisation et sa pre´cision dans l’estimation des direc-
tions d’incidence des signaux. L’inconve´nient de la me´thode de Capon est que le nombre
d’antennes utilise´es doit eˆtre supe´rieur au nombre de sources, l’inte´gration de l’angle de
de´part et du retard de propagation, dans le processus d’estimation des angles d’arrive´e,
permet de palier cet inconve´nient et d’estimer un nombre de signaux supe´rieur au nombre
d’antennes.
La suite du chapitre est structure´e comme suit. La deuxie`me section pre´sente un e´tat de
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l’art des me´thodes classiques d’estimation de la direction d’incidence des signaux. Dans
la troisie`me section, nous de´crivons les me´thodes d’estimation conjointe des parame`tres
angulaires et des retards des trajets, base´es sur les algorithmes a` haute re´solution tels que
MUSIC et ESPRIT. La section 5.4 expose le mode`le du syste`me conside´re´ et l’algorithme
propose´ pour l’estimation conjointe des parame`tres du canal. La section 5.5 est consacre´e
a` l’e´valuation et l’e´tude des performances de l’algorithme propose´. Nous cloˆturons le cha-
pitre par une conclusion.
5.2 Les me´thodes d’estimation des direction d’arrive´es
L’estimation de la direction ou encore l’angle d’arrive´e est ne´cessaire pour une bonne
utilisation des antennes intelligentes. Le proce´de´ de la formation de faisceaux (beamfor-
ming) s’appuie e´galement sur la de´termination de ces directions. En effet, la connaissance
a` l’e´metteur de la direction du re´cepteur est ne´cessaire pour pouvoir former des faisceaux
dans la bonne direction.
Suivant le principe d’analyse et d’imple´mentation des donne´es, on distingue trois prin-
cipales cate´gories de me´thodes d’estimation des angles d’arrive´e des signaux :
- les me´thodes spectrales
- les me´thodes a` sous-espaces
- les me´thodes de maximum de vraisemblance
5.2.1 Les me´thodes spectrales
Les me´thodes spectrales sont base´es sur les concepts de la formation de faisceaux.
Elles n’exploitent pas les caracte´ristiques de la matrice de covariance. L’ide´e de base est
d’effectuer un filtrage spatial en ponde´rant les signaux rec¸us par des coefficients judicieu-
sement calcule´s. Ce traitement revient a` modifier le diagramme de rayonnement du re´seau
d’antennes. Le roˆle du filtre spatial est de maximiser le signal provenant de la direction
d’inte´reˆt θi en dirigeant le lobe principal du re´seau dans la direction choisie, tout en mi-
nimisant les signaux provenant des directions θj 6= θi. Parmi ces me´thodes, nous pouvons
citer la me´thode de formation de faisceaux et la me´thode de Capon que nous de´crivons
dans la suite.
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5.2.1.1 La me´thode de formation de faisceaux
La me´thode de formation de faisceaux [65], connue sous le nom de la me´thode de Bart-
lett, repre´sente l’adaptation de l’analyse spectrale de Fourier applique´e a` des e´chantillons
spatio-temporels. Elle est la premie`re approche a` eˆtre utilise´e dans les applications de lo-
calisation de sources base´es sur l’exploitation des re´seaux d’antennes. Le principe de cette
me´thode consiste a` diriger le lobe principal du re´seau sur tout le domaine de visibilite´ et
a` mesurer la puissance venant de chaque direction. L’expression du spectre de puissance
est donne´e par :
PBF =
aH(θ)Ra(θ)
aH(θ)a(θ)
(5.1)
ou` a(θ) repre´sente le vecteur directeur et R est la matrice de covariance du signal rec¸u au
niveau du re´seau d’antennes.
Les abscisses correspondant aux maximas du spectre de puissance repre´sentent une
estimation des directions d’incidence des signaux sur le re´seau.
La me´thode de formation de faisceaux ne prend pas en compte le bruit et reste peu
performante dans la se´paration des sources rapproche´es. En effet, sa re´solution spatiale est
limite´e par la largeur de son lobe principal (limite de Rayleigh) ou encore par le rapport
entre la longueur d’onde et la longueur du re´seau. La limite de Rayleigh [66] pour la
re´solution spe´cifie le fait que, pour eˆtre re´solus, deux sources doivent eˆtre se´pare´es d’une
distance angulaire d’au moins 2Π
M
(M est le nombre d’antennes en re´ception). Cette valeur
repre´sente la largeur du lobe principal du re´seau.
La me´thode de Capon, que nous de´crivons dans la suite, cherche a` ame´liorer les per-
formances de la me´thode de formation de faisceaux en apportant une meilleure re´solution
spectrale.
5.2.1.2 La me´thode de Capon
Introduite dans [67], la me´thode de Capon, est une premie`re approche de haute
re´solution spectrale. Elle est e´galement connue sous le nom de la me´thode de la re´ponse
sans distorsion a` variance minimale (MVDR : Minimum Variance Distorsionless Res-
ponse). L’estimateur MVDR repre´sente la vraisemblance maximale d’estimation de la
direction d’une source ponctuelle en supposant que toutes les autres sources repre´sentent
des interfe´rences. La contrainte impose´e au filtre spatial de Capon e´tant de minimiser
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la puissance de sortie en utilisant directement la matrice de covariance exprime´e comme
parame`tre de minimisation.
L’hypothe`se de base de cette me´thode est que la matrice de covariance est inversible.
Le spectre spatial de la me´thode Capon est donne´ par :
PCAP =
1
aH(θ)R−1a(θ)
(5.2)
Les valeurs de θ correspondant aux minimas de cette fonction donnent une estimation des
directions des sources. La re´solution de cette me´thode est supe´rieure a` celle de la me´thode
de formation de faisceaux [68].
Il est a` noter que la simplicite´ des me´thodes spectrales repose sur le fait que les e´quations
(5.1) et (5.2) n’utilisent que la matrice de covariance  brute sans hypothe`ses sur les
caracte´ristiques du bruit ni sur les proprie´te´s intrinse`ques de cette matrice.
5.2.2 Les me´thodes a` haute re´solution
Contrairement aux me´thodes spectrales, les me´thodes a` haute re´solution, appele´es
aussi me´thodes a` sous-espaces, exploitent la structure de la matrice de covariance. Dans
la suite, nous pre´sentons les deux algorithmes de re´fe´rence, MUSIC et ESPRIT, de cette
cate´gorie de me´thodes.
5.2.2.1 La me´thode MUSIC
MUSIC (MUltiple SIgnal Classification) [37] est base´e sur la de´composition de la ma-
trice de covariance en e´le´ments propres afin d’identifier les sous espaces signal et bruit.
Le principe de MUSIC consiste a` diagonaliser la matrice de covariance des donne´es, iden-
tifier l’espace signal et l’espace bruit et enfin trouver un projecteur sur l’espace bruit.
La de´termination des angles d’arrive´e consiste a` appliquer ce projecteur sur les vecteurs
directionnels des sources, ce qui donne une fonction discriminatrice FD (e´q 1.3) dont les
ze´ros repre´sentent les angles d’arrive´e :
FD = a
H(θ)ENE
H
N a(θ) (5.3)
Le spectre spatial de MUSIC est donne´ par :
PM =
1
aH(θ)ENEHN a(θ)
(5.4)
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Les maxima de cette fonction spectrale donnent les estimations des directions d’inci-
dence. EN repre´sente la matrice contenant les vecteurs propres de l’espace bruit.
L’algorithme MUSIC offre une pre´cision d’estimation assez fine. Cependant, il pre´sente
encore un aspect non re´solu qui coserne les sources corre´le´es qu’on retrouve pratiquement
dans les canaux a` e´tudier. En outre, MUSIC ne´cessite une bonne calibration du re´seau
d’antennes afin de connaˆıtre la structure des vecteurs directeurs pour tout angle d’inci-
dence possible.
5.2.2.2 La me´thode ESPRIT
ESPRIT (Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques) a
e´te´ propose´e par Roy [69] pour l’estimation des directions d’incidence des sources mul-
tiples au niveau d’un re´seau d’antennes. L’algorithme exploite le meˆme mode`le du signal
conside´re´ par l’algorithme MUSIC, mais il a l’avantage de re´duire la puissance de calcul et
la me´moire ne´cessaire pour le stockage des donne´es. MUSIC et ESPRIT utilisent la meˆme
de´marche pour re´aliser la se´paration des vecteurs propres en deux sous-espaces : l’espace si-
gnal et l’espace bruit. Cependant, ESPRIT exploite uniquement l’espace signal. Il utilise la
proprie´te´ d’invariance par translation de certaines ge´ome´tries d’antennes. Ge´ne´ralement,
pour ce type de me´thodes, on conside`re des antennes line´aires ou` les capteurs sont uni-
forme´ment re´partis. En effet, celles-ci se de´composent en deux sous-ensembles d’antennes
identiques translate´es les unes par rapport aux autres. La sortie de l’un des sous-ensembles
d’antennes est e´gale a` celle de l’autre a` un de´lai pre`s. Ce dernier se traduit par un gain
complexe unitaire dont la phase est fonction de la translation et des AOA de la source.
Compare´e a` MUSIC, la me´thode ESPRIT re´duit le couˆt de calcul (estimation des
AOA sans recours a` une recherche exhaustive, parfois multidimensionnelle) et ne ne´cessite
aucune calibration du re´seau d’antenne. Cependant, l’inconve´nient majeur d’ESPRIT est
lie´ a` la restriction de la ge´ome´trie des re´seaux d’antennes et a` la difficulte´ de re´aliser des
capteurs avec des caracte´ristiques tre`s proches.
5.2.3 Le maximum de vraisemblance
L’approche de maximum de vraisemblance est conside´re´e comme e´tant l’approche la
plus optimale. En effet, elle surpasse les techniques a` haute re´solution dans le cas d’un
environnement caracte´rise´ par des signaux corre´le´s et un faible SNR. Pour les techniques
a` maximum de vraisemblance, les AOAs sont estime´es de telle fac¸on que les e´chantillons
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des signaux rec¸us soient adapte´s aux signaux connus [70]. Cependant, la fonction de maxi-
misation du log-vraisemblance est un proble`me d’optimisation non line´aire qui ne´cessite
une recherche multi dimentionnelle. Cette complexite´ nume´rique constitue l’inconve´nient
majeur de cette approche.
5.2.3.1 La me´thode SAGE
SAGE (Space Alternating Generalized maximisation Expectation) [73] est une me´thode
ite´rative d’estimation des parame`tres, base´e sur l’exploitation de la vraisemblance maxi-
male. L’estimation des angles d’arrive´e associe´s aux amplitudes de D sources proce`de en
deux e´tapes : une premie`re e´tape d’initialisation des ensembles des directions et d’ampli-
tudes des sources a` estimer qu’on note respectivement par θ et s, (ou` θ = [θ1, θ2, . . . , θD]
T ).
L’initialisation est faite soit par la fixation a` priori des vecteurs θ et s a` ze´ro, soit par
une estimation a` l’aide de l’algorithme de beamforming. La deuxie`me e´tape est re´cursive.
A´ la premie`re ite´ration, si dans l’e´tape d’initialisation, θ = 0D et s = 0D, ou` 0D est un
vecteur nul contenant D e´le´ments, alors Y1 = X. X repre´sente la matrice d’observation
de´finie par :
X =
D∑
d=1
Yd (5.5)
avec Yd repre´sentant le vecteur du signal lie´e a` la source d, elle est donne´e par :
Yd = a(θd)sd + nd (5.6)
L’algorithme de beamforming est applique´ a` Y1 et on extrait du spectre spatial P (θ)
(e´quation (5.1)), l’angle θ̂1 pour lequel l’amplitude est maximale. θ̂ et ŝ deviennent res-
pectivement θ =
[
θ̂10 . . . 0
]T
et s = [ŝ10 . . . 0]
T . A´ l’ite´ration suivante, le signal estime´ est
soustrait de la matrice d’observation X. L’algorithme de beamforming est applique´ a` Y2
de´fini par :Y2 = X− ÂŜ+a2s2 = X− ÂŜ, ŝ2 a e´te´ initialise´ a` une valeur nulle, pemettant
ainsi de de´duire θ̂2 et ŝ2 et d’avoir un processus re´cursif. Un test de convergence sur les
parame`tres estime´s entre l’ite´ration en cours et celle qui la pre´ce`de permet de controˆler
le nombre d’ite´rations.
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5.3 Les me´thodes d’estimation conjointe des parame`tres
du canal
L’estimation des angles d’arrive´e en bande e´troite, utilisant les me´thodes spectrales
(Bartlett, Capon) et les me´thodes a` haute re´solution (MUSIC, ESPRIT), est limite´e par le
nombre de sources de´tecte´es. En effet avec un re´seau line´aire de M antennes, nous pouvons
estimer un nombre maximal de (M − 1) signaux non corre´le´s ou 2M/3 signaux corre´le´s.
Avec un nombre limite´ d’antennes, il est donc tre`s difficile d’estimer plusieurs trajets
multiples, tre`s fre´quents dans l’environnement indoor. Dans la suite, nous allons montrer
que l’estimation conjointe angles-retard base´e sur ces algorithmes classiques surmonte ce
proble`me.
Les diffe´rents obstacles qui constituent le milieu de propagation permettent a` l’onde
e´mise d’emprunter plusieurs voies ou chemins avant d’atteindre l’antenne de re´ception.
Lorsque les antennes sont en visibilite´, elles sont relie´es par le trajet direct. A´ celui-ci s’as-
socie en ge´ne´ral une myriade de trajets re´fle´chis, re´fracte´s, diffracte´s ou encore diffuse´s par
les diffe´rents obstacles. Chaque trajet suit alors un chemin diffe´rent avant d’atteindre le
re´cepteur avec un retard, un angle d’arrive´e, une amplitude et une phase propre. Le signal
perc¸u par le re´cepteur est le re´sultat de la recombinaison de ces trajets multiples. Cette re-
combinaison peut eˆtre destructive ou constructive en fonction des diffe´rentes rotations de
phase de chaque trajet. Bien que la propagation par trajets multiples soit responsable de
perturbations importantes, elle devient primordiale pour les communications radiomobiles
a` l’inte´rieur ou a` l’exte´rieur des baˆtiments.
Dans les dernie`res de´cennies, les me´thodes d’estimation des angles d’arrive´e ont e´te´
ge´ne´ralise´es pour une estimation conjointe dans les domaines spatial et temporel. Ces tech-
niques d’estimation conjointe angles-retard sont capables d’estimer un nombre de trajets
multiples supe´rieur au nombre d’antennes. En re´alisant des mesures avec des re´seaux d’an-
tennes dans une configuration SIMO ou MIMO, dans des cas de bande e´troite ou large
bande, on peut aboutir a` des sche´mas qui permettent l’estimation conjointe des AOA,
AOD et retard de propagation.
De nombreuses techniques d’estimation conjointe des parame`tres du canal MIMO ont
e´te´ pre´sente´es dans la litte´rature. Ces techniques sont pour la plupart base´es sur les
algorithmes a` haute re´solution tels que MUSIC et ESPRIT [71][72].
Une extension de l’algorithme MUSIC au cas multidimensionnel (3D) d’estimation
conjointe des parame`tres du canal MIMO est de´crite dans [72]. Le syste`me MIMO conside´re´
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de´ploie N antennes en e´mission et M en re´ception. L signaux sont suppose´s incidents sur
le re´seau d’antennes en re´ception, chaque trajet est caracte´rise´ par un angle d’arrive´e θ,
un angle de de´part φ et un retard de propagation τ . La matrice re´ponse spatio-temporelle
aux L trajets est donne´e par :
W (θ, φ, τ) = G(τ)  A(θ)  A(φ) (5.7)
Les vecteurs propres du bruit Λn sont perpendiculaires a` la matrice re´ponse spatio-
temporelle W (θ, φ, τ) ou alors au sous-espace signal repre´sente´ par Λs. La condition d’or-
thogonalite´ est exprime´e par :
ΛHnW (θ, φ, τ) = 0 (5.8)
L’ide´e de l’algorithme est de trouver les L vecteurs W (θ, φ, τ) les plus orthogonales a` Λn.
Selon MUSIC, l’estimation conjointe des parame`tres du canal revient a` rechercher les
minimas de la fonction suivante :
F (θ, φ, τ) = WH(θ, φ, τ)[I − ΛˆsΛˆsH ]W (θ, φ, τ) (5.9)
ou` Λˆs repre´sente les vecteurs propres du sous-espace signal correspondant aux L plus
grandes valeures propres.
Dans [71], les auteurs pre´sentent une ge´ne´ralisation de l’algorithme ESPRIT au cas
bidimensionnel pour l’estimation conjointe des retards et angles d’arrive´e des signaux sur
un re´seau de M antennes. Les trajets incidents au niveau du re´cepteur sont caracte´rise´s
par les parame`tres θd, τd et sd qui repre´sentent respectivement l’angle d’arrive´e, le retard
de propagation et l’amplitude complexe. L’algorithme utilise les proprie´te´s d’invariance de
translation intrinse`ques au mode`le du signal rec¸u pour l’estimation des couples {(θd, τd)}.
Le signal mesure´ par chaque e´le´ment du re´seau a` l’instant k est donne´ par :
x(k) = As(k) + n(k) (5.10)
A repre´sente la matrice des vecteurs directeurs, elle peut eˆtre de´compose´e en une
composante spatiale Aθ et une composante fre´quentielle Aτ comme suit :
A = Aθ  Aτ =

Aθ
AθΦ
...
AθΦ
F−1
 (5.11)
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La matrice des vecteurs dans le domaine fre´quentiel s’e´crit :
Aτ =

1
... 1
φ1 φD
...
...
φF−11 φ
F−1
D
 (5.12)
avec φi = e
−j 2Π
L
τi et Φ = diag [φ1 · · ·φD]
La matrice des vecteurs directeurs dans le domaine spatial est donne´e par :
Aθ =

1
... 1
ψ1 ψD
...
...
ψM−11
... ψM−1D
 (5.13)
avec ψi = e
−j2Π d
λ
sin(θi) et Θ = diag [ψ1 · · ·ψD]
L’estimation des matrices Φ et Θ est base´e sur l’exploitation des proprie´te´s d’invariance
de translation intrinse`que a` la matrice A. Des matrices de se´lection ne´cessaires pour
l’estimation de Θ et Φ sont de´finies afin de former des sous-re´seaux de tailles (M − 1) et
(F − 1) dans les deux dimensions. Ainsi, on obtient les matrices suivantes :
Xθ = JxθX Xτ = JxτX
Yθ = JyθY Yτ = JyτY
(5.14)
ou`
Jxθ = IF ⊗ [IM−101] Jxτ = [IF−101]⊗ IM
Jyθ = IF ⊗ [01IM−1] Jyτ = [01IF−1]⊗ IM
(5.15)
Ces relations peuvent e´galement eˆtre exprime´es pour les matrices des vecteurs directeurs
comme suit :
Axθ = JxθA Ayθ = AxθΘ
Axτ = JxτA Ayτ = AxτΦ
(5.16)
La de´composition des produits X±θ Yθ(X
±
θ Yθ = T−1ΘT ) et X
±
τ Yτ (X
±
τ Yτ = T−1ΦT ) en
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valeurs et vecteurs propres permet d’estimer les parame`tres θ et τ . Ces produits posse`dent
les meˆmes valeurs propres, proprie´te´ qui conduit a` un couplage parfait des parame`tres θd
et τd respectivement.
L’extension de l’algorithme SAGE [73] au cas multidimensionnel est base´e sur la maxi-
misation de la fonction couˆt dans l’intervalle de variation de chaque parame`tre a` estimer.
Comme dans le cas de l’estimation d’un seul parame`tre, l’algorithme commence par l’ini-
tialisation de chaque parame`tre a` estimer. Pour une ite´ration donne´e, la matrice d’obser-
vation e´tendue est cre´e en gardant un signal a` la fois, le reste est conside´re´ comme des
interfe´rences qui sont soustraites de la matrice d’observation initiale. Pour cette nouvelle
matrice, chaque parame`tre varie dans son domaine de visibilite´, les parame`tres restants
prennent les valeurs initiales ou les valeurs de l’ite´ration pre´ce´dente.
La fonction de couˆt Beamforming est calcule´e et la valeur du parame`tre correspon-
dant au maximum de cette fonction est attribue´e comme nouvelle valeur pour le parame`tre
correspondant. Une fois que tous les parame`tres d’un signal sont estime´s, l’amplitude cor-
respondante est alors calcule´e. A la fin de chaque ite´ration, la diffe´rence, entre les valeurs
des parame`tres de l’ite´ration courante et l’ite´ration pre´ce´dente est calcule´e puis compare´e
a` un seuil pour de´cider si le proce´de´ a converge´ pour le parame`tre respectif. Le proce´de´
est arreˆte´ lorsque les valeurs de tous les parame`tres convergent.
Discussion
Les me´thodes d’estimation des parame`tres du canal, base´es sur les algorithmes a` haute
re´solution, pre´sentent des complexite´s et des inconve´nients. En effet, l’algorithme MUSIC
ne´cessite une de´composition de la matrice de covariance en sous-espaces (signal et bruit) en
plus de la recherche des maximums dans un espace multidimensionnel. ESPRIT pose une
restriction sur la ge´ome´trie des re´seaux d’antennes utilise´es et se base sur la re´solution d’un
proble`me d’optimisation non line´aire. Ces ope´rations de calcul sont assez complexes et
rendent ces me´thodes couˆteuses en termes de temps et de consommation d’e´nergie. Ce qui
ne favorise pas leur adaptation aux changements dynamiques de topologies des re´seaux ad
hoc qui demandent une estimation rapide et robuste des localisations des nœuds. De plus,
la me´thode SAGE base´e sur la maximisation de l’espe´rance, pre´sente une convergence tre`s
lente, notamment dans le cas des signaux pour lesquels les parame`tres sont tre`s proches,
cas largement rencontre´ dans les environnements indoor ou` les signaux arrivent par groupe
ou encore sous forme de clusters. Cependant, les me´thodes spectrales sont base´es sur le
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Figure 5.1 – Mode`le du canal MIMO
calcul d’une fonction du parame`tre d’inte´reˆt et une recherche spectrale associe´e. Elles
permettent de re´duire la complexite´ du traitement et offrent une alternative efficace pour
l’estimation des parame`tres. Ne´anmoins, un inconve´nient majeur de ces me´thodes est lie´
a` la de´gradation de leurs performances dans le cas des signaux rapproche´s. Dans la suite,
nous proposons un algorithme d’estimation conjointe des parame`tres du canal base´ sur la
me´thode de Capon. Nous montrons qu’avec l’inte´gration des informations sur la direction
de de´part et le retard de propagation dans le processus d’estimation des angles d’arrive´e,
les performances des me´thodes spectrales peuvent eˆtre ame´liore´es et le nombre de signaux
a` estimer peut e´galement de´passer le nombre d’antennes.
5.4 L’algorithme E-Capon
5.4.1 Le mode`le du syste`me conside´re´
Dans cette section, nous allons pre´senter le mode`le du syste`me que nous avons uti-
lise´ pour l’estimation des parame`tres du canal. Conside´rons le mode`le du canal MIMO
repre´sente´ par la figure 5.1. Le syste`me de´ploie M antennes e´mettrices et N antennes
re´ceptrices. L signaux multi-trajets sont suppose´s incidents sur un re´seau line´aire com-
pose´ de N capteurs. Chaque trajet est caracte´rise´ par θl, φl, τl et βl qui repre´sentent
respectivement l’angle d’arrive´e (AOA), l’angle de de´part (AOD), le retard de propaga-
tion (DOA) et l’amplitude complexe du trajet.
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5.4.1.1 Estimation du canal
Le vecteur signal rec¸u en bande de base est donne´ par :
x(t) = h(t) ∗ s(t) + n(t) (5.17)
ou` h(t) repre´sente la re´ponse impulsionnelle du canal, s(t) e´tant le vecteur du signal
transmis et n(t) repre´sente le vecteur de bruit. Pour une se´quence nume´rique transmise
si a` travers le canal, s(t) s’e´crit :
s(t) =
∑
i
sig (t− iT ) (5.18)
g(t) (pulse shaping function) est la fonction utilise´e pour moduler la se´quence de donne´es
{si} transmise dans le canal . T repre´sente la dure´e symbole.
La re´ponse impulsionnelle du canal est donne´e par :
h(t) =
L∑
l=1
aR(θl)βl
(
g(t− τl)⊗ aHT (φl)
)
(5.19)
ou` ⊗ de´note le produit de Kronecker. Le vecteur aR (θl) repre´sente la re´ponse spatiale du
re´seau au lie`me trajet arrivant de la direction θl. aT (φl) est le vecteur associe´ au re´seau
en e´mission (array manifold vector) pour un signal e´mis de la direction φl. g(t) et βl
repre´sentent respectivement la forme de la modulation utilise´e et le gain complexe du
trajet l. Nous supposons que la fonction g(t) est non nulle pour tout t ∈ [0, LgT ].
Afin de pouvoir estimer les parame`tres intervenant dans ce mode`le, nous devons dis-
poser d’un ensemble d’e´chantillons dans le domaine repre´sentatif de chaque parame`tre.
Nous collectons des e´chantillons de donne´es durant Ns pe´riodes symbole. Le signal rec¸u
x(t) est e´chantillonne´ a` un taux de P fois la pe´riode symbole T , cela veut dire qu’a` chaque
pe´riode symbole, on prend P e´chantillons de x(t).
Ainsi, on peut e´crire :
X = HS +N (5.20)
avec X repre´sentant la matrice d’observations a` l’instant d’e´chantillonnage k. H est la
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matrice du canal. Enfin, S repre´sente la matrice des se´quences de donne´es transmises.
X =

x(0) x(T ) . . . x((Ns− 1)T )
x(T
P
) x((1 + T
P
)T )
...
...
...
...
x((1− 1
P
)T ) x((2− 1
P
)T ) · · · x((Ns− 1
P
)T )
 (5.21)
H =

h(0) h(T ) . . . h((Lg − 1)T )
h(T
P
) h((1 + T
P
)T )
...
...
...
...
x((1− 1
P
)T ) x((2− 1
P
)T ) · · · x((Lg − 1P )T )
 (5.22)
S =

s0 s1 · · · sN−1
s−1 s0 s1
. . .
. . . . . . . . .
s−Lg+1 s−Lg+2 · · · sN−Lg
 (5.23)
Il est a` noter que la re´ponse impulsionnelle du canal MIMO peut eˆtre estime´e en utilisant
des se´quences d’apprentissage ou bien des techniques d’estimations aveugles du canal.
5.4.1.2 Estimation des parame`tres
Notre objectif est de de´terminer les parame`tres du canal θ, φ et τ a` partir de la matrice
du canal H. Nous commenc¸ons par empiler les colonnes de H en utilisant l’ope´rateur vec,
nous obtenons alors le vecteur h suivant :
h = vec(H) = (A(θ) B(φ) G(τ))b = U(θ, φ, τ)b (5.24)
L’ope´rateur  de´note le produit Khatri-Rao. A(θ) est une matrice de taille M×L dont les
colonnes contiennent les vecteurs re´ponse spatiale du re´seau aR(θl), avec l ∈ {1, . . . , L}.
B(φ) est une matrice de taille N×L contenant les vecteurs associe´s au re´seau en e´mission
aT (φl) (array manifold vector). b = [β1 . . . βL]
T contient les amplitudes complexes des
trajets multiples. Enfin, G(τ) est une matrice de taille LgP × L dont les colonnes cor-
respondent aux e´chantillons du signal module´ retarde´ par τl. Cette matrice est exprime´e
comme suit :
G(τ) =
[
g (τ1)
T · · · g (τL)T
]T
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avec g(τl) =
[
g(−τl)g(TP − τl) . . . g(T (Lg − 1P )− τl)
]
La matrice des vecteurs directeurs, de taille MNLgP × L e´le´ments, s’e´crit :
U (θ, φ, τ) = [u(θ1, φ1, τ1) . . . u(θL, φL, τL)] (5.25)
ou` u(θl, φl, τl) est le vecteur correspondant au signal d’indice l d’angle d’arrive´e θl, d’angle
de de´part φl et de retard τl. Il est donne´ par :
u(θl, φl, τl) = aR(θl)⊗ aT (φl)⊗ g(τl) (5.26)
Nous pouvons exploiter la stationnarite´ des AOA, des AOD et des retards d’arrrive´e
(DOA) en utilisant un nombre successif Q de temps intervalles afin d’e´valuer les pa-
rame`tres du canal dont l’estimation s’e´crit :
yq = hq + nq
= U(θ, φ, τ)bq + nq, q = 1, . . . , Q
(5.27)
La matrice de covariance du signal rec¸u est donne´e par :
R = E
{
yqy
H
q
}
= URbU
H + σ2I
(5.28)
ou` Rb = E
{
bqb
H
q
}
et σ2I = E
{
nqn
H
q
}
. nq repre´sente le vecteur de bruit blanc gaussian.
5.4.2 Description de E-Capon
La me´thode de Capon est caracte´rise´e par sa simplicite´ d’utilisation et la pre´cision
de son estimation. Elle ne ne´cessite pas d’ope´rations de calcul complexe qu’on rencontre
ge´ne´ralement dans les me´thodes a` haute re´solution [36][37]. L’ide´e de notre algorithme [64]
est de ge´ne´raliser la me´thode de Capon au cas multi dimensionel d’estimation conjointe
des retards, des angles d’arrive´e et des angles de de´part des signaux multi-trajets dans un
syste`me MIMO.
Le calcul de la ponde´ration applique´e aux e´le´ments du re´seau d’antennes revient a`
re´soudre :
min
w
wHRw (5.29)
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sous la contrainte :
wH × u (θ, φ, τ) = 1 (5.30)
La solution optimale de ce proble`me conduit a` l’expression du filtre spatial suivante :
w =
R−1u (θ, φ, τ)
uH (θ, φ, τ) R−1a (θ, φ, τ)
(5.31)
L’estimation des parame`tres du canal consiste a` rechercher les pics du nouveau spectre
donne´ par :
PE−CAP =
1
uH(θ, φ, τ)R−1u(θ, φ, τ)
(5.32)
En pratique, la matrice de covariance du signal rec¸u R n’est pas connue parfaitement,
elle est estime´e a` partir d’un nombre finiQ de snapshots. Le spectre ainsi obtenu repre´sente
une moyenne sur l’ensemble des Q spectres correspondant aux observations re´alise´es.
5.5 Simulations et re´sultats
Dans cette section, nous e´valuons les performances de l’algorithme E-Capon dans le
cas d’un syste`me MIMO. Nous conside´rons un seul utilisateur et quatre trajets multiples.
L’e´metteur et le re´cepteur utilisent respectivement trois et deux antennes de type ULA
(Uniform Linear Array). L’espacement entre ces diffe´rentes antennes est e´gal a` une demi-
longueur d’onde.
Nous simulons quatre trajets dont les AOA, les AOD et les retards de propagation
(DOA) sont respectivement [-74˚ , -42˚ , 14˚ , 38˚ ], [14˚ , -66˚ , 30˚ , -18˚ ] et [0.2, 1.2, 0.8, 1.6]
secondes. Le canal est estime´ a` chaque time slot a` l’aide d’une se´quence d’apprentissage
de 27 bits (via least square). La se´quence binaire est module´e par ”a raised cosine pulse”
ayant un ”excess bandwidth” de 0.35 et suppose´e e´gale a` ze´ro en dehors de l’intervalle
[-3, 3]. Le taux d’e´chantillonnage est e´gal au double du taux symbole. Les donne´es sont
collecte´es durant 20 intervalles de temps et sont intercepte´es par un bruit dont la variance
inverse 1
σ
est 10dB.
La figure 5.2 illustre le spectre de E-Capon obtenu pour l’estimation conjointe des
angles d’arrive´e et des retards de propagation des trajets d’un seul utilisateur. Nous
distinguons quatre trajets multiples a` puissances e´gales pour un SNR e´gal a` 10dB avec des
AOA de -74˚ , -42˚ , 14˚ , 38˚ et des retards de 0.2 s, 1.2 s, 0.8 s, 1.6 s. Les re´sultats pre´sente´s
dans la figure 5.2 sont obtenus avec une complexite´ calculatoire infe´rieure a` celles des
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
Figure 5.2 – Spectre E-Capon pour l’estimation des AOA et des retards de propagations
(DOA) de 4 trajets multiples
me´thodes d’estimation 3D base´es sur les algorithmes MUSIC et ESPRIT. En effet, notre
me´thode (extension de Capon au cas 3D dans l’estimation des retards et des parame`tres
angulaires) ne ne´cessite pas d’ope´rations de calcul complexe,(estimation des sous-espaces,
de´composition en e´le´ments propres de la matrice de covariance des observations), ce qui
permet une re´duction de O
(
(NMPLg)
3) ope´rations et conduit donc a` des estimations
plus rapides. L’avantage principal de notre algorithme par rapport a` la me´thode de Capon
conventionnelle (utilise´e pour estimer uniquement les AOA) est la possibilite´ d’estimer un
nombre de trajets multiples supe´rieur au nombre d’antennes de´ploye´s a` l’e´metteur et au
re´cepteur.
La figure 5.3 montre les re´sultats d’estimation des angles de de´part et d’arrive´e de
quatre trajets multiples issus de l’e´metteur a` 14, -66, 30, -18 degre´s et arrivant (incidents)
au re´cepteur a` -74, -42, 14, 38 degre´s.
Pour un sce´nario avec 3 e´le´ments en e´mission et 2 en re´ception, la figure 5.4 montre que
notre algorithme peut estimer un nombre de trajets multiples qui de´passe le nombre d’an-
tennes. Ceci est rendu possible graˆce a` l’estimation conjointe des parame`tres angulaires
et des retards de propagation. En outre, on peut distinguer les parame`tres des trajets
multiples meˆme dans le cas ou` les signaux sont proches les uns par rapport aux autres.
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
Figure 5.3 – Spectre E-Capon pour l’estimation des AOA et AOD de 4 trajets multiples

Figure 5.4 – Estimation conjointe des AOA et AOD de 10 trajets multiples
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Figure 5.5 – Comparaison entre les de re´sultats de simulations et les valeurs re´elles des
AOA et AOD de 6 trajets
La figure 5.5 illustre une comparaison entre les re´sultats de simulation obtenus et
les valeurs re´elles des AOA et AOD de six trajets multiples. Nous observons que les pa-
rame`tres estime´s sont tre`s proches des valeurs re´elles. Ceci confirme la bonne pre´cision
et l’efficacite´ de la me´thode propose´e, be´ne´ficiant de la capacite´ de suppression des in-
terfe´rences qui est une caracte´ristique fondamentale des me´thodes spectrales (Bartlett,
Capon). La me´thode d’estimation propose´e atteint le meˆme niveau de pre´scision de la
me´thode d’estimation conjointe des parame`tres du canal base´e sur l’algorithme MUSIC
[72]. Par conse´quent, l’extension de MUSIC et Capon prouvent que l’estimation conjointe
des directions angulaires et des retards de propagation conduit a` une pre´cision plus im-
portante.
5.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pre´sente´ un algorithme base´ sur la me´thode de Capon
pour l’estimation conjointe des parame`tres du canal. Compare´ aux me´thodes a` haute
re´solution, l’algorithme propose´ est caracte´rise´ par sa simplicite´ calculatoire comparati-
vement aux me´thodes a` haute re´solution. Proce´dant en deux e´tapes, il commence par
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collecter des estimations du vecteur spatio-temporel durant un nombre d’intervalles de
temps, en exploitant la proprie´te´ de stationarite´ des AOA, AOD et du retard de (DOA),
durant ces intervalles. Par la suite, il de´termine les parame`tres du canal a` partir des pics
du spectre spatial. Il ne ne´cessite pas d’ope´rations de calcul complexe tels que l’estima-
tion des sous-espaces signal et bruit, la de´composition de la matrice de covariance des
observations en e´le´ments propres et le calcul ite´ratif.
Les re´sultats de simulation ont montre´ que l’inte´gration des informations sur la AOD,
et le retard de propagation dans la me´thode de Capon (initialement destine´ a` l’estima-
tion des angles d’incidence) a graduellement ame´liore´ la pre´cision dans l’estimation des
parame`tres. En outre, contrairement aux me´thodes spectrales initiales telles que Bartlett
et Capon, l’algorithme E-Capon est capable d’estimer un nombre de trajets multiples qui
de´passe le nombre d’antennes utilse´es.
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Chapitre 6
Conclusions et perspectives
Dans cette the`se, nous nous sommes inte´resse´s a` l’exploitation des syste`mes d’antennes
intelligentes pour l’ame´lioration des performances des re´seaux sans fil. En particulier, nous
nous sommes focalise´s sur deux axes de recherche : la formation de faisceaux et le multi-
plexage spatial.
Notre premie`re contribution consiste en la proposition d’un sche´ma de formation dy-
namique de faisceaux en cas de mobilite´ des nœuds. Notre proposition est base´e sur la
technique de beamforming LCMV a` laquelle nous avons introduit un me´canisme permet-
tant de de´terminer la largeur des faisceaux en fonction de l’incertitude sur la localisation
des nœuds. En effet, dans le cas ou` la vitesse et la direction de mouvement des nœuds sont
connues, nous proposons de limiter la poursuite (tracking) permanente des mobiles, tre`s
consommatrice en ressources, en exploitant des techniques plus simples d’extrapolation.
Nous proposons e´galement d’effectuer des mises a` jour de la localisation par estimation, a`
chaque fois qu’il est ne´cessaire, en se basant sur la variation du gradient du SINR qui peut
eˆtre conside´re´ comme un indicateur possible de de´viations importantes dans la direction
de mouvement des nœuds. A travers diffe´rentes simulations, nous avons montre´ que dans
le cas ou` la connaissance de la DOA de la destination est inexacte ou impre´cise, notre
solution offre de meilleures performances, en termes d’efficacite´ spectrale et de connec-
tivite´, que celles du sche´ma de formation de faisceaux base´ sur la me´thode MVDR. De
plus, nous avons montre´ que notre sche´ma constitue un bon compromis entre la largeur de
l’intervalle d’incertitude et l’augmentation de la puissance, ainsi qu’entre cet intervalle et
la re´duction des interfe´rences. Rappelons enfin que la technique LCMV a e´te´ choisie parce
qu’elle offre une moindre complexite´ (compare´e aux techniques existantes permettant de
pointer des faisceaux vers un ensemble de directions) et nous paraˆıt par conse´quent plus
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adapte´e au cas de mobilite´ ou plusieurs estimations sont ne´cessaires.
Notre deuxie`me contribution concerne l’exploitation des techniques offertes par la
technologie MIMO et en particulier en termes de multiplexage spatial (maximisation du
de´bit) et de re´utilisation spatiale (maximisation de la capacite´). Nous avons en particulier
cherche´ a` trouver un compromis avantageux dans l’utilisation des degre´s de liberte´ par
les syste`mes d’antennes multiples. Nous avons propose´ une solution d’ordonnancement
pour les re´seaux sans fil maille´s avec liens MIMO. L’algorithme propose´ (SCLS : Stream-
Controlled Multiple Access) utilise les informations inter-couches (cross-layer) entre la
couche physique et la couche MAC. Il permet de choisir l’ensemble des liens a` activer
simultane´ment et de de´terminer le nombre d’antennes a` utiliser par lien pour transmettre
plusieurs flux en paralle`le. Les principales informations conside´re´es dans notre proposition
sont le gain des sous-canaux paralle`les, les niveaux d’interfe´rences (au niveau de la couche
physique) et la demande de trafic (au niveau de la couche MAC). Nous avons propose´
e´galement un me´canisme de se´lection des transmetteurs (sous-canaux) paralle`les en fa-
vorisant ceux ayant des valeurs de gain supe´rieures a` un seuil pre´de´fini. Nous proposons
que les transmetteurs paralle`les restants soient utilise´s pour combattre les transmissions
interfe´rentes au voisinage. Nous avons montre´ que conside´rer simultane´ment un seuil sur
le gain ainsi que les demandes de trafic sur les diffe´rents liens permet d’ame´liorer les per-
formances globales du syste`me en termes de de´bit et de de´lai. L’approche que nous avons
propose´e a e´te´ compare´e aux techniques existantes telles que GreedySC et SCMA et ceci
pour deux types de topologies re´seaux : ale´atoire et pre´de´finie.
Enfin, notre troisie`me contribution concerne l’estimation des angles de de´part et d’ar-
rive´e. Les techniques MIMO offrent en effet la possibilite´ d’estimer les parame`tres angu-
laires et temporels, qui sont ne´cessaires notamment a` la localisation des noeuds. Ces esti-
mations peuvent eˆtre effectue´es a` l’aide d’algorithmes a` haute re´solution tels que MUSIC
et ESPRIT. Cependant, ces derniers sont caracte´rise´s par une complexite´ mathe´matique
importante. Nous avons propose´ ici l’algorithme E-Capon pour l’estimation conjointe de
l’angle d’arrive´e, de l’angle de de´part et du retard de propagation des trajets multiples
dans un canal MIMO. Nous nous sommes base´s sur la me´thode de Capon qui permet
de re´duire la complexite´ de traitement pour offrir une estimation rapide et robuste des
informations relatives a` la localisation des nœuds. La technique propose´e nous semble
mieux adapte´e aux changements dynamiques de topologies que l’on peut observer dans
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les re´seaux ad hoc par exemple. A travers diffe´rentes simulations, nous avons montre´ que
l’inte´gration de la direction de de´part et du retard de propagation dans la me´thode de Ca-
pon, initialement destine´e a` l’estimation des angles d’incidence, peut ame´liorer la pre´cision
dans l’estimation des diffe´rents parame`tres. D’un autre cote´, la solution propose´e est ca-
pable d’estimer un nombre de trajets multiples qui de´passe le nombre d’antennes utilise´es.
Perspectives
L’exploitation de la technologie MIMO dans le contexte des re´seaux sans fil, effectue´e
dans le cadre de cette the`se, peut eˆtre comple´te´e par l’e´tude des proble`mes de routage dans
les re´seaux utilisant cette technologie. En effet, l’inte´reˆt accorde´ aux couches basses est
assez pre´sent. La majorite´ des travaux existants se sont focalise´s sur les couches physique
et MAC, peu de recherches se sont inte´resse´es a` la couche re´seau. Parmi les proble´matiques
traite´es, nous citons : l’estimation du canal, la mode´lisation des canaux, le codage spatio-
temporel, les protocoles d’acce`s au canal, l’ordonnancement des liens, etc. Nous envisa-
geons donc la proposition d’une strate´gie de routage pour les re´seaux maille´s utilisant les
liens MIMO. Nous avons de´ja` commence´ a` de´finir une me´trique de routage qui conside`re
le niveau d’interfe´rences et les degre´s de liberte´ disponibles sur chaque lien.
Un deuxie`me axe que nous envisageons d’explorer prochainement, consiste a` l’inte´gration
des techniques de beamforming dans un algorithme de de´termination des routes (route
guidance) dans un re´seau ve´hiculaire afin de maximiser la couverture et minimiser le
handover.
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Chapitre 7
Annexe A
7.1 Matrice de Butler
La matrice de Butler est l’une des matrices les plus re´pandues pour la formation
des faisceaux fixes. Elle permet une alimentation d’un re´seau NxN avec des possibilite´s
d’orientation de faisceau, avec N sorties connecte´es aux e´le´ments de l’antenne, et N entre´es
relie´es aux ports de faisceaux. N doit eˆtre une puissance entie`re de 2 (c’est a` dire N=2n
ou` n est un entier positif) pour former le re´seau. Pour une matrice (NxN), il existe
N orientations possibles du faisceau. La matrice de Butler est un dispositif inge´nieux
d’intercommunication comportant des circuits forme´s de coupleurs directionnels et de
de´phaseurs fixes. Elle posse`de deux fonctions principales :
– La distribution des signaux RF aux e´le´ments rayonnants de l’antenne.
– La Formation et orientation de faisceaux orthogonaux.
En reliant la matrice de Butler entre un re´seau d’antenne et un commutateur RF,
un ensemble de faisceaux peut eˆtre re´alise´ en excitant simultane´ment deux ports ou plus
par des signaux RF. La formation des faisceaux multiple est possible, mais il y a une
limitation. Deux faisceaux adjacents ne peuvent pas eˆtre forme´s simultane´ment car ils
s’additionnent et
La popularite´ de la matrice de Butler comme circuit d’alimentation est due a` ses
nombreux avantages rappele´s ci-dessous :
– Les faisceaux produits ont une largeur e´troite et une bonne directivite´.
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– La matrice ide´ale de Butler est l’e´quivalent analogue de la transforme´e discre`te de
Fourrier, elle a un nombre minimum de composants et une longueur de chemin
minimale parmi tous les re´seaux de formation de faisceaux a` excitation uniforme.
– La matrice a un niveau presque constant de croisement de faisceaux qui ne change
pas avec la fre´quence. Ceci permet un bon mode`le de rayonnement et un gain maxi-
mum du syste`me dans une direction quelconque du secteur de couverture.
– Elle re´alise le pointage e´lectronique dans l’espace sans mouvement me´canique dans
le proce´de´ de balayage.
Cependant, la matrice de Butler n’est pas un circuit d’alimentation parfait, elle a les
inconve´nients suivants :
– La largeur de faisceau et la direction de pointage changent avec la fre´quence.
– L’interconnexion est assez complexe pour une grande matrice (beaucoup de croise-
ments, par exemple plus de 16 croisements sont ne´cessaires pour une matrice 8×8).
– Le nombre de composants est grand quand le nombre d’e´le´ments du re´seau est grand.
7.2 Matrice de Blass
La matrice de Blass est une matrice qui peut ge´ne´rer des faisceaux multiples. Elle
utilise un ensemble de lignes de transmissions relie´es a` un re´seau d’antennes a` N e´le´ments
qui intersecte M ports de faisceaux, avec un coupleur directionnel a` chaque intersection.
La matrice a e´te´ optimise´e pour obtenir les faisceaux presque orthogonaux. Le nombre de
coupleurs C requis pour former M faisceaux est donne´ par :
C = MN
Les avantages d’employer la matrice de Blass sont :
– Pour un grand re´seau, la disposition d’intercommunication du circuit est simple car
il n’y a pas de croisements,
– Les faisceaux forme´s peuvent eˆtre produits en commandant les rapports de couplage
des coupleurs directionnels (la ponde´ration en amplitude est possible pour chaque
faisceau)
– Le temps de retard assure une certaine stabilite´ des faisceaux avec la fre´quence.
Cependant, elle pre´sente les inconve´nients suivants :
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– Chaque coupleur doit avoir une valeur diffe´rente, ce qui complique la conception,
– Elle exige plus de coupleurs que la matrice de Butler et cette demande de mate´riel
implique un couˆt important.
7.3 Matrice de Nolen
La matrice de Nolen est conside´re´e comme une combinaison de la matrice de Butler et
de la matrice de Blass, les N e´le´ments d’une antenne sont couple´s a` M ports de faisceau.
Comme la matrice de Blass, la matrice de Nolen peut alimenter un nombre d’antennes
diffe´rent du nombre d’orientations de faisceaux. Elle est compose´e de de´phaseurs et de
coupleurs. Comme la matrice de Blass, elle est rarement utilise´e a` cause de son mate´riel
couˆteux et ses difficulte´s d’ajustement du re´seau.
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Chapitre 8
Annexe B
8.1 L’algorithme a` gradient stochastique : LMS
L’algorithme LMS, introduit par Windrow et Hoff en 1960 [12], est une approximation
stochastique de l’algorithme du gradient de´terministe. Il a fait l’objet de nombreuses pu-
blications relatives, d’une part a` ces applications dans des domaines tels que le traitement
d’antenne, l’e´galisation de calcul de transmission, et d’autre part a` l’analyse mathe´matique
de son comportement. Cet algorithme permet de re´soudre l’e´quation de Wiener par une
se´quence de re´fe´rence en se basant sur la me´thode du gradient. Il optimise les valeurs de
ponde´rations w de telle sorte que l’erreur quadratique moyenne (EQM) entre la sortie du
formateur de faisceaux y(t) et le signal de re´fe´rence s(t) soit minimale.
L’algorithme LMS stochastique incorpore un proce´de´ ite´ratif qui fait des corrections
successives au vecteur de poids afin d’atteindre l’erreur quadratique minimale. La me´thode
ite´rative est de´crite ci-dessous :
w(n+ 1) = w(n)− µg(n) (8.0)
Avec :
g(n) = ξ
[
(S(n)−XHn wn)Xn
]
(8.0)
Soit :
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w(n+ 1) = w(n) + 2µ [RXS −Rw(n)] (8.0)
avec RXS(n) = X(n)S
H(n) et R(n) = X(n)X(n)
µ repre´sente le pas d’adaptation de l’algorithme qui permet de garantir la convergence de
l’algorithme LMS. Le choix de ce pas (d’adaptation) doit ve´rifier la condition suivante :
0 ≺ µ ≺ λmax (8.0)
ou` λ prend diffe´rentes valeurs selon diffe´rentes re´fe´rences.
Le LMS est un algorithme adaptatif qui met a` jour les ponde´rations au rythme de
l’e´chantillonnage des donne´es de telle sorte que la se´quence converge vers la solution
optimale. Les principaux avantages du LMS sont sa simplicite´ de mise en uvre et sa
robustesse aux erreurs de calcul. Cependant, il est me´diocre, en terme de convergence.
En effet, quand les valeurs propres de la matrice de corre´lation sont tre`s diffe´rentes, la
convergence peut eˆtre lente et d’autres algorithmes plus rapides peuvent eˆtre envisage´s.
8.2 L’algorithme des moindres carre´s re´cursifs : RLS
L’algorithme RLS estime RXS et R en utilisant une somme ponde´re´e :
Rˆ =
N∑
i=1
γn−1X(i)XH(i) (8.0)
et
RXS(n) =
N∑
i=1
γn−1SHX(i) (8.0)
L’inte´reˆt d’introduire le parame`tre γ est de permettre au processeur de suivre les
variations statistiques des signaux rec¸us. En de´veloppant les expressions pre´cedentes, nous
obtenons les relations de re´currence suivantes :
Rˆ(n) = γRˆ(n− 1) +X(n)XH(n) (8.0)
et
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8.2 L’algorithme des moindres carre´s re´cursifs : RLS
RˆXS(n) = γRˆXS(n− 1) + SH(n)X(n) (8.0)
L’inverse de la matrice de covariance est obtenue par la relation de re´currence suivante :
R−1(n) = γ−1
[
R−1(n− 1)− q(n)RXS(n)R−1(n− 1)
]
(8.0)
ou` le facteur q est donne´ par :
q(n) =
γ−1R−1(n− 1)X(n)
1 + γ−1XHR−1(n− 1X(n) (8.0)
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